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Objetivos y Resumen de la Tesis Doctoral
Este trabajo está basado en la necesidad actual de conseguir un uso más eficiente de la 
red eléctrica y reducir además la polución de armónicos que sufre actualmente. Este uso 
eficiente de la energía eléctrica está bonificado o penalizado por la propia compañía eléctrica 
suministradora según la ley española en lo que al factor de desplazamiento se refiere (para 
aplicaciones industriales) y además existe actualmente una normativa en vigor a nivel europeo 
(EN 61000) que limita tanto el contenido armónico de la corriente que se le pide a la red 
pública como la distorsión que se le pueda ocasionar a la forma de onda eléctrica (para todo 
tipo de equipos). Como la mayor parte de la maquinaria eléctrica industrial funciona con 
tensión trifásica el estudio aborda los circuitos que corrigen el factor de potencia para 
instalaciones trifásicas.
A esta motivación se une el hecho de estar buscando nuevas estructuras para simplificar 
los circuitos utilizados en el campo de los aceleradores de partículas. La conveniencia de 
utilizar un dispositivo reductor para alimentar la carga inductiva que suponen los imanes nos 
ha inclinado hacia la estructura de un rectificador trifásico bidireccional basado en el llamado 
convertidor matricial, con un lazo de corriente de conductancia. El lazo de corriente dota al 
rectificador de todas las ventajas propias de dicho lazo. Las estructuras, por supuesto, deben 
cumplir la normativa actual en lo que a factor de potencia se refiere.
Para el estudia de la topología de rectificador trifásico se ha aplicado control vectorial, 
ampliamente utilizado en el área de máquinas eléctricas y cada vez más popular en el control 
de rectificadores trifásicos, sobre todo debido a la introducción de controles digitales que 
permiten realizar los cálculos que esta técnica de control requiere en un tiempo aceptable. El 
control vectorial nos ha ayudado a obtener un modelo muy simplificado del rectificador lo que 
por tanto simplifica su control, a pesar del hecho de estar alimentando una carga inductiva, tal 
y como se verá.
Todo el estudio teórico se plasma en el diseño de un prototipo donde se aplica de 




A continuación se enumeran y describen brevemente las variables más utilizadas a lo 
largo del trabajo, ordenadas por orden alfabético.
señales digitales que valen' 1' cuando estamos en el sector correspondiente y '0 ' 
el resto del tiempo
A, B, C, D: señales PWM auxiliares generadas por el DSP
Cd: condensador de la red de amortiguamiento del filtro de entrada
C¡: condensador del filtro de entrada
CD: bit de validez del signo de la corriente
CS: bit de signo de la corriente
D: ciclo de trabajo en régimen estacionario
d  : perturbación del ciclo de trabajo
d : vector espacial de ciclos de trabajo en el marco de referencia fijo, a-(3
dmt: vector espacial de ciclos de trabajo en el marco de referencia móvil, d-q
da, db: ciclos de trabajo obtenidos utilizando la modulación de vectores espaciales
da, dp: ciclos de trabajo correspondientes al primer y segundo estado respectivamente
dox, doy, doz: ciclos de trabajo de los “estados nulos” correspondientes a los estados Ix, Iy e Iz.
DF: factor de desplazamiento
DH: factor de distorsión armónica
djk: ciclo de trabajo correspondiente al interruptor Sjk
d, q: subíndices de la componente real e imaginaria del marco de referencia móvil
fo, fop: frecuencias de resonancia de la etapa de potencia. En el caso de fo, frecuencia de
corte del filtro de entrada también.
f: frecuencia de red
fs: frecuencia de conmutación
G: conductancia del sensor de corriente
lo: corriente de salida
19: vectores espaciales base de la corriente de entrada
I l9...,I9 : estados posibles de conmutación del convertidor
Ia, Ib: proyección del vector de corriente de entrada sobre el vector espacial base
derecho e izquierdo respectivamente
i», ib*»: coeficientes del desarrollo en serie de Fourier de la corriente de entrada
/,: vector espacial de comente de entrada en el marco de referencia fijo, a-(3
/, rot: vector espacial de corriente de entrada en el marco de referencia móvil, d-q
, / (/): vector espacial de corriente de entrada
In: amplitud de la corriente del armónico n
ir, is, it. corrientes de fase de entrada
i (t): corriente de fase de entrada genérica
Íl: corriente por el inductor de filtrado
x
Im: amplitud de la comente de fase de entrada del armónico fundamental
AI: rizado de corriente en la inductancia de salida
Aic„, Aidn: desviación de la proporcionalidad de los coeficientes del desarrollo de Fourier
de la corriente de entrada con respecto a los armónicos de tensión
Aipp: rizado de corriente del filtro de entrada
K: constante del sensado de la tensión de salida
L: inductancia de filtrado
L¡: inductancia del filtro de entrada
Lm! inductancia de carga
MF: margen de fase
MÍOni): función de transferencia del modulador PWM
m: relación o índice de modulación
1%: función de modulación correspondiente al interruptor Sjk
P0: potencia de salida
P: potencia media suministrada por la red de suministro eléctrico
Peona: potencia de pérdidas de conducción
PF: factor de potencia
P¡: potencia de entrada del sistema trifásico
Q, Qp: factores de calidad asociados a las resonancias de la etapa de potencia
Rn,: resistencia de carga
rm s- subíndice que indica que estamos hablando de valores eficaces
rot: subíndice que indica que el vector está representado en el marco de referencia
móvil
resistencia de la red de amortiguamiento del filtro de entrada 
Rs! resistencia equivalente del sensor de corriente
r,s,t : subíndices utilizados para diferenciar las variables asociadas a cada una de las 3
fases
S: potencia aparente
Sjk: variable que representa el interruptor; vale ' 1' si el interruptor está cerrado y '0 '
si está abierto
Sjkp, Sjkn: variables para los interruptores asociados a la conducción de una corriente de
salida positiva 'p ' o negativa 'n \
T: matriz de cambio de coordenadas
V0: tensión de salida
Van, Vbn: coeficientes del desarrollo en serie de Fourier de la tensión de entrada
Vlínea* tensión eficaz de línea de entrada (380V)
Vm: amplitud de la tensión de fase de entrada
Vmax: amplitud máxima de la tensión de fase
Vpn: tensión de salida del convertidor antes del filtro de salida (entre los nodos p y n)
V r , V s , V t : tensiones de fase de entrada
Vr, Vs, Vt: tensiones de fase en los puntos intermedios del convertidor
Vrms: tensión de fase de entrada eficaz (en un sistema equilibrado, todas son iguales)
v(t): tensión de fase de entrada
xii
AV: rizado de la tensión de entrada
Xm: amplitud de la variable trifásica x
x(t): variable de un sistema trifásico
t, u, v, x, y, z: señales 'PWM auxiliares internas de la PAL
ZQ: impedancia de salida
Z .: impedancia de entrada del convertidor
Zs : impedancia de salida del filtro de entrada
o,p: subíndices de las componentes correspondientes del vector x en el marco de
referencia fijo, a-0
p: rizado relativo de corriente de entrada
5: rizado relativo de tensión de entrada
r|: rendimiento
p: 2tc/3
(p, cpi: desfase entre tensión y corriente del armónico fundamental a la entrada del
convertidor
<pn: desfase entre la corriente y la tensión de entrada del armónico n
\|/: desfase entre tensión y corriente a la entrada del filtro de entrada
co: frecuencia angular de red
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1. Corrección del factor de potencia en sistemas 
electrónicos trifásicos.
1.1. Introducción.
La mejora de la calidad de los equipos electrónicos desde el punto de vista de la interacción 
de estos equipos con otros usuarios de la red eléctrica es un problema que cada vez está 
teniendo más importancia. Nuevas normativas cada vez más restrictivas están entrando en 
vigor, en áreas de compatibilidad electromagnética y calidad de la potencia eléctrica. La mejora 
de la calidad de la potencia eléctrica se plantea debido a la proliferación en las últimas décadas 
de equipos electrónicos cuyas fuentes de alimentación tienen corrientes de entrada 
distorsionadas debido a su comportamiento como cargas no lineales. Estas distorsiones pueden 
afectar a los demás usuarios del suministro eléctrico.
La definición de lo que llamamos “factor de potencia” nos permite conocer el grado de 
utilización eficiente de la red eléctrica por parte del usuario, así como la 'limpieza” de señales 
que extrae de ella. En este trabajo se propone una solución para minimizar la polución de la red 
eléctrica desde el punto de vista del factor de potencia.
1.2. Motivaciones.
Cualquier sistema electrónico necesita una fuente de energía que generalmente suele ser la 
red eléctrica. Esto significa que la gran mayoría de usuarios conectamos algún dispositivo a la 
red y por tanto debemos tener en cuenta el factor de potencia de nuestro dispositivo.
En el caso más sencillo, la red será monofásica y el sistema rectificador utilizado es un 
puente completo de diodos, al que le sigue un condensador de filtrado (Fig. 1.1).
1





Fig. 1.1: Rectificador en puente completo monofásico con filtro capacitivo. Formas de onda de 
comente y tensión de fase.
El resultado de esta disposición es una forma de onda de corriente no sinusoidal y, por 
tanto, distorsionada. Esto degrada el factor de potencia.
En el caso de la red trifásica ocurre lo mismo, aunque habría que distinguir entre sistemas 
equilibrados y desequilibrados. En los sistemas equilibrados las tres fuentes de tensión de 
entrada dan corrientes iguales, es decir la carga se reparte de forma equilibrada entre las tres 
fases y en un sistema desequilibrado esto no sucede. En este trabajo nos vamos a centrar en el 
caso particular de un sistema equilibrado. En Fig. 1.2 se muestra la corriente de entrada, 
altamente distorsionada de un rectificador trifásico con un puente completo de diodos y un 
filtro de salida capacitivo. Para un sistema trifásico como el de Fig. 1.2, si no tenemos 
capacidad de salida y sólo una resistencia, la corriente de entrada ya estará distorsionada, lo 
que no ocurre para un sistema monofásico.
2
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Fig. 1.2: Rectificador en puente completo trifásico con filtro capacitivo. Formas de onda de comente 
y tensión de fase y de línea para un sistema equilibrado.
Hasta ahora el diseño de los filtros de salida, tanto de primer orden como de segundo o 
superiores, se había realizado haciendo un mayor hincapié en disminuir lo más posible el rizado 
de salida, pero sin tener en cuenta la distorsión de la corriente de entrada y su desfase con la 
tensión. Pero, como ya se ha comentado anteriormente, empieza a ser necesario el control de 
esta distorsión y desplazamiento en fase de la corriente de entrada de todo equipo electrónico, 
tanto para hacer un uso mas eficiente de la red de suministro eléctrico como para cumplir la 
normativa.
El tener una corriente distorsionada y, por tanto, con un alto contenido de armónicos, trae 
las siguientes consecuencias:
1. Estos armónicos pueden afectar negativamente a equipos electrónicos muy 
sensibles.
2. Los componentes armónicos de corriente no están emparejados con armónicos 
correspondientes de tensión, y por tanto producirán potencia no utilizable.
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3. Estos armónicos generarán armónicos de tensión en la red debido a la resistencia de 
la misma y son potencialmente generadores de ruido electromagnético.
El análisis matemático de los armónicos demuestra el mayor consumo de energía si existe 
una distorsión armónica, como vamos a ver a continuación para el caso de una sola fase. Si 
realizamos el desarrollo de Fourier de nuestras señales de tensión y corriente:
co
v( 0 = 2 %  eos (n(Dt)+vbnsm(n(ot)\ (1.1)
n= 0
00
'( o = £ f c »  eos (na i)+ij,, sin(w© /)] (1.2)
n= 0
La potencia promedio de la fuente es:
■P = ^ f ' ( 0 ’'(0 '*  = ^ ¿ ( v „  ' OT+vh,i* )  (1.3)
y la potencia promedio perdida en la resistencia de la red eléctrica, r, es:
P  = i r | / ( 0 2 <* = 4 ¿ ( /» 2 + ' * )  O-4)
Si la corriente es proporcional a la tensión entonces los coeficientes del desarrollo de 
Fourier de ambas señales serán proporcionales, siendo su factor de proporcionalidad la carga 
R:
' ( 0 = ^  = 0-5)
por tanto
i>=^ ¿ ( v» 2+ ví-2) ( i e )
y las pérdidas en la red valen:
^  = = ^  (i-7)
Si existe una distorsión en nuestra forma de onda de la corriente que no se corresponde con
una distorsión en la forma de onda en tensión, entonces esto se traduce matemáticamente en
4
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que los coeficientes ya no se relacionan con la misma proporcionalidad, si no que hay además 
un término adicional:
L 0 -8)
Ahora las potencias promedio tanto de la fuente, P, como de la red, Pr, son:
p  = T ^ ¿ ( v»,2 + O + t t Z O . , ,  A/„ Az'*) (1.9)
n=0 ¿  n= 0
Pr = ^ P  + ^ f íW j + ^ J t) (110)
K ¿ 71=0
Esto significa pues que si la proporcionalidad no es exacta, existirá un aumento de la
2 2potencia de pérdidas en la red (Aim ' + ^dn ) •
Para medir esta desviación de la proporcionalidad se define el factor de potencia.
1.2.1. Definiciones.
El factor de potencia representa la eficiencia de la utilización de la red eléctrica. Su 
definición eléctrica para cualquier sistema es:
El factor de potencia, PF, es el cociente entre la potencia activa consumida por el 
sistema, P, y la potencia aparente consumida por el sistema, S.
Matemáticamente:
Potencia activa P  „PF  ------------------------ = — (1.11)
Potencia aparente S
Para el caso de un sistema monofásico esta definición se puede escribir como:
7“JT v(í)'(0</(<y') FC v(0K*)d(mt)
=  , 27c 0 (1.12)
V TRMS RMS i/¿f v(°2 ¿(')2¿(«>o
En el caso de un sistema trifásico, debemos tener en cuenta que la definición (1.11) es 
aplicable tanto al sistema trifásico completo (expresión (1.13)) como a cada una de las fases 
por separado (expresión (1.14)).
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P F = £e!°L (U 3 )
^ to ta l
PFr = ^ -  P F .- & .  PFt = Í  (1.14)
Or os Oj.
Se va a realizar el cálculo del factor de potencia para un sistema trifásico, fase a fase, de 
forma general y poniendo como única condición que la tensión de entrada esté equilibrada. La 
corriente podrá estar desequilibrada. Supondremos que no existe término de continua ni en la 
tensión de fase ni en la corriente. Si suponemos que la corriente de entrada está distorsionada 
pero la tensión de fase no lo está, entonces podemos desarrollar en serie de Fourier la 
expresión de la corriente y si escribimos (1.2) de forma diferente:
v„(t) = Vmsm{wt) ks{R ,S ,T}  (1.15)
00 00
' . ( 0 = 1 / ,*  sin (na>t)=7U sin(<a t + <pn )+  JX sinCiw X +fl*) * s{R ,5 ,r}  (1.16)
n=\ n=2
donde <p„ es el desfase existente entre la tensión y la corriente del armónico n.
Para determinar el factor de potencia de cada fase, se calcula primero la potencia activa 
resolviendo la integral:
PK = ¿ j T  V.(0'*('M (®0 = ^ y ico s‘Pi» ke{R ,S,T}  (1.17)




Si calculamos la integral de la corriente de la expresión (1.18), que representa el valor eficaz 
de la corriente de entrada, se obtiene,
S k  ~  ^ p R M S J k  In R M S k  ~  ^ R M S k  ^R M S k X re fc s .r}  (1.19)
ya que se cumple que el valor eficaz de la corriente de entrada es,
1 - / 0 0  \ 21 f2ír
i  | 2y„sin(«a>/+p„) = ^ I pms (1-20)
k«=l J rt=l
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Si ahora aplicamos la definición del factor de potencia, PF, teniendo en cuenta las 
expresiones (1.17) y (1.19), entonces obtenemos el factor de potencia para cada una de las 
fases:
PFt = Í L  = k  € fo.S’.r}  (1.21)
^ k  RMSk
Podemos, por tanto distinguir dos términos en la expresión (1.19) que se definen como el 
factor de desplazamiento, DF, y el factor de distorsión armónica, DH. Dichos términos tendrán 
las siguientes expresiones,
DFk = cos^ljfc k  e (1.22)
DHk = Im m . ke{R ,S ,T } (1.23)
1 RMSk
La distorsión armónica también se describe mediante otra variable, la distorsión armónica 
total o THD que se define de la siguiente manera:
TH D-
y  i1/  nRMS
% -----  (1 24)
M  RM S
donde de la resolución de la expresión (1.20) se obtiene,
, _ \l\ eos2<p„ + / * sin2 /„
2 “ V2 ( ’
Para el caso particular de tener cargas que no distorsionen la corriente de entrada, el factor 
de potencia sólo está formado por el factor de desplazamiento, DF, y el factor de distorsión 
armónica valdrá DH = 1. En ese caso el factor de potencia de cada fase vale,
PFk = DFk = eos <pn k  e {R,S,T} (1.26)
donde cpi es el desfase entre la tensión y la corriente de la fase correspondiente.
Si en el sistema equilibrado las cargas son todas iguales aunque no necesariamente lineales, 
entonces el factor de potencia total del sistema trifásico coincide con el factor de potencia de 
cada una de las fases.
PFmal = PFr = PFS = PFt =DFr DHr =DFs DHs =DFt DHt (1.27)
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Caso de ser el sistema desequilibrado el factor de potencia total del sistema trifásico no 
proporciona información directa del factor de potencia de cada fase y sólo nos indica si el uso 
de la red trifásica es eficiente o no.
Resumiendo, el factor de potencia proporciona una indicación de la relación entre la 
potencia consumida por el equipo y la potencia aparente en VA suministrada por la red. Si el 
sistema trifásico es equilibrado, entonces el factor de potencia del sistema trifásico total 
coincide con el factor de potencia de cada una de las fases. El factor de potencia de cada una 
de las fases se puede descomponer en dos términos que son el factor de distorsión armónica y 
el factor de desplazamiento, donde cada uno de ellos significa respectivamente, la desviación 
de la forma de onda con respecto a una señal sinusoidal y el desfase existente entre la tensión y 
el primer armónico de la corriente.
1.2.2. Consecuencias.
Así pues, se han de intentar evitar los problemas derivados de un mal factor de potencia, 
como son grandes corrientes de pico y la inyección de armónicos en la red. Si se consigue, de 
ello se beneficiarán todos los usuarios de la red eléctrica.
Estos problemas se pueden evitar mediante la implantación de métodos pasivos y más 
recientemente, activos, en la sección de entrada de los equipos.
Los problemas derivados de un mal factor de potencia son:
- Los picos elevados de corriente que pueden causar la destrucción de la protección de 
sobrecorriente. Así por ejemplo, para una fuente de alimentación conmutada de media potencia 
(2KW) tenemos que con un PF=0.65, la corriente de entrada es de 12.8A y para un PF=0.95 es 
9.02A. Se ve claramente como se dispara la corriente de entrada para un mal factor de 
potencia. En este caso además se excede el máximo (el máximo no puede sobrepasar el 80% 
de lo disponible) si la corriente disponible fuese de 15A.
- esta mayor corriente lógicamente implica unas mayores pérdidas tanto en la red, como en 
la sección de entrada. Tendremos pues un mayor coste.
- además las instalaciones serán mas caras, ya que para una potencia activa determinada 
necesitamos conductores de mayor sección y mas refrigeración.
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- como resultado, un mejor factor de potencia significa un mejor aprovechamiento de la red 
eléctrica, ya que para la misma Ima* tendremos una mayor potencia.
- la energía eléctrica es más cara, ya que la legislación actual penaliza las instalaciones 
industriales con un bajo PF.
- la distorsión en las corrientes puede además causar interferencias a otros equipos 
conectados a la red de distribución o a equipos cercanos al nuestro. Habrá que utilizar pues 
filtros EMI, sobredimensionados además para soportar las altas corrientes de entrada.
Todos estos problemas descritos también los sufren los sistemas trifásicos equilibrados fase 
a fase, y además un sistema trifásico tiene problemas añadidos en el caso de estar 
desequilibrado:
- para un sistema trifásico desequilibrado, si tenemos una alta distorsión armónica, 
tendremos corrientes no nulas por la línea neutra. Esto puede traer graves problemas ya que la 
línea neutra generalmente está dimensionada sólo para una fracción de la corriente de línea 
[1.1].
1.2.3. Normativa
Para hacer frente a una degradación de la calidad eléctrica que va en aumento las 
normativas están evolucionando cada vez más rápido. Esta evolución tan rápida se está 
haciendo sin demasiado control dando pie a multitud de normativas en paralelo, tales como las 
internacionales, nacionales, regionales, militares, etc. La normativa exige, para mejorar todos 
los problemas antes mencionados, el corregir el factor de potencia y en especial reducir el 
contenido armónico de las señales de entrada.
La norma internacional IEC 1000-3-2 es la más actual, que sustituye a la DEC 555-2 y ha 
sido adoptada como norma europea EN61000-3-2, define los niveles de corrientes armónicas 
inyectadas en el sistema publico de alimentación permitidos. Esta norma es aplicable a equipos 
eléctricos y electrónicos que dispongan de una corriente de entrada de hasta 1 6 A rm s por fase, 
y que estén destinados a ser conectados en sistemas de distribución alterna públicos de baja 
tensión. La parte 3 de esta norma trata además las fluctuaciones de tensión que el equipo 
puede causar.
El objetivo es proporcionar:
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a) requisitos generales y máximos valores permisibles de los componentes armónicos de la 
corriente de entrada hasta el armónico 40.
b) métodos para realizar los test de homologación estándar y equipos a utilizar.
Tanto los requisitos a cumplir, como los test que determinarán los niveles de armónicos que 
ocasionan, dependerán del tipo de equipo que se quiere comprobar. La norma hace una 
clasificación de los diferentes equipos, donde el criterio de clasificación es la función 
primordial de dicho equipo. Para simplificar esta clasificación la norma propone un diagrama 
de flujos (Fig. 1.3) para determinar cual es la clase del equipo. Se distinguen 4 clases,
Clase A: equipos trifásicos equilibrados y todos los equipos no pertenecientes a las clases B, 
C y D
Clase B: herramientas portátiles
Clase C: equipos de iluminación incluyendo dispositivos de control de luminosidad.
Clase D: equipos con una corriente de entrada característica tal que esté dentro de la 
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Fig. 1.3: Diagrama de flujo para la determinación de la clase a que pertenece un equipo.
Los equipos de clase B y C seguirán siéndolo independientemente del tipo de forma de onda 
de corriente que tengan, mientras que los equipos de clase D deben tener una forma de onda 
tal que esté por debajo de la máscara de Fig. 4 durante un tiempo mayor que el 95% del 
periodo y el pico de la corriente debe estar alineado con la línea M.
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Fig. 1.4: Máscara para la forma de onda de la corriente para clasificar los equipos de clase D, donde 
la línea M debe coincidir con el valor de pico de la comente de entrada.
Según la clasificación de los equipos, deben cumplir una serie de limitaciones en sus 
contenidos armónicos que se muestran en Tabla 1.1. y Tabla 1.2. No se han incluido las tablas 
de los límites para equipos de clase B y C ya que no se van a tratar ni equipos de iluminación ni 
herramientas portátiles.
- para los equipos de clase A, los armónicos de corriente de entrada no deben exceder los 
valores absolutos dados en la Tabla 1.1.
- para los equipos de clase D, los armónicos de la corriente de entrada no deben superar los 
valores absolutos y relativos dados en la Tabla 1.2. para potencias mayores de 75W. Para 
potencias inferiores a 75W no existen límites.
En cuanto a corrientes armónicas transitorias, no se tienen en cuenta aquellas producidas 
durante los instantes de encendido o apagado del equipo durante un tiempo menos que lOs. 
Los límites de la Tabla 1.1. y la Tabla 1.2. son aplicables a todas las demás corrientes 
armónicas producidas durante el funcionamiento del equipo o parte de él.
Sin embargo, para los armónicos transitorios de orden par, desde el 2 hasta el 10, y de 
orden impar, desde el 3 hasta el 19, se permitirán los valores tabulados multiplicados por un 
factor 1.5, durante un máximo del 10% de cualquier periodo de observación de 2.5 minutos.
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8 < n ^  40 0.23 • 8/n
Tabla 1.1.: Equipos de ciase A.










13 < n < 39 (sólo impares) 3.85/n ver clase A
Tabla 1.2: Equipos de clase D.
De los valores de las tablas se puede concluir que los equipos sin corrección del factor de 
potencia y con un mal factor de potencia sólo pueden ser utilizados para bajas potencias 
verificando la norma. Así por ejemplo la rectificación de media onda para un equipo 
permanentemente conectado a la red sólo se podrá aplicar hasta potencias de un máximo de 
75W. Esta potencia máxima se reducirá a 50W a partir del cuarto año de la entrada en vigor de 
la presente norma.
Además a nivel nacional y para la mayoría de tarifas de tipo industrial el Real Decreto 
2.550/1994 contempla una bonificación o recargo en un % sobre la suma del término de 
potencia (potencia contratada) y el término de energía (potencia consumida).
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coscp 1 0.95 0.90 0.85 0.80 0.75 0.70 0.65 0.60 0.55 0.50










bonificación 4.0% 2.2% - - - - - - - - -
Tabla 1.3: Tratamiento económico en el recibo de energía eléctrica según el R.D. 2.550/1994.
Para costp menores de 0.55 se ordenará al usuario la corrección del factor de potencia y 
caso de no corregirlo se le puede llegar a suspender el suministro.
Este Real Decreto hace referencia, sólo al factor de desplazamiento (DF) y aún no 
contempla la parte de DH o distorsión armónica. Esta última estará incluida posiblemente 
como normativa de carácter europeo.
Para equipos con corrientes por encima de los 16A por fase y hasta 100A, la normativa es la 
IEC 1000-3-4 (desde Septiembre de 1997), cuyo contenido armónico preliminar y 
perteneciente a la norma precursora IEC 555-4 se muestra en la Tabla 1.4. [1.2].
Armónicos de orden n Límites relativos como % de la 












Tabla 1.4: Tabla de la norma IEC 555-4 para equipos con más de 16A.
1.3. Métodos de corrección del factor de potencia
La corrección del factor de potencia (PF) se realizará modelando las formas de onda de la 
corriente de entrada.
Esto significa que si la tensión no está distorsionada, la forma de onda de la corriente que 
buscamos es sinusoidal. Además deberemos conseguir un factor de desplazamiento unidad 
erradicando el desfase que pudiera haber entre la tensión y la corriente de cada una de las 
fases.
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Hay que tener en cuenta que se puede obtener un factor de potencia elevado con un factor 
de distorsión armónica malo lo que también hay que evitar para no tener corrientes armónicas 
indeseables. Generalmente la corrección del contenido armónico de la corriente significará la 
obtención de un factor de potencia alto (suponiendo un desfase pequeño). Así pues, nuestra 
primera labor sería dar la forma adecuada a la onda de corriente. Habría que llamar la atención 
sobre el hecho de que si la tensión de fase ya estuviese distorsionada, la corriente debe tener el 
mismo contenido en armónicos para así obtener la mayor transmisión de potencia, aunque no 
tenga un buen factor de distorsión armónica. En principio la distorsión de la forma de onda de 
tensión se debe a equipos conectados a la red [1.2] y la normativa que limita esta distorsión es 
la EN 61000-3-3 para menos de 16A y la EN 61000-3-5 para más de 16A.
En las técnicas de corrección del factor de potencia se habían utilizado hasta ahora métodos 
pasivos y enfocados primordialmente hacia la corrección del factor de desplazamiento, ya que 
ésta era la exigencia de las empresas de suministro eléctrico. Estos métodos pasivos en 
ocasiones también eran útiles para el filtrado de armónicos. Pero cada vez más se impone la 
utilización de métodos activos para así poder controlar mejor el factor de potencia, asegurarse 
que el contenido armónico es mínimo y además poder regular otros parámetros como podría 
ser la tensión de salida o la potencia de salida.
Se van a ver ambos métodos de corrección con un poco más de detalle.
1.3.1. Método pasivo
La forma clásica de la corrección del factor de potencia en instalaciones industriales y 
terciarias ha sido con bancos de condensadores. Estos bancos de condensadores conectados 
generalmente en triángulo para reducir su valor, aunque a tensión mayor, compensan la 
corriente reactiva que absorbe el sistema y así corrigen el factor de potencia, pero sólo su 
factor de desplazamiento. El factor de distorsión armónico mejorará algo, pero no se corrige 
con esta técnica.
Si el sistema fuese desequilibrado, entonces la compensación se debe hacer fase a fase. Si 
los condensadores se ponen en configuración triángulo puede haber circulación de corrientes 
internas que hay que controlar, por lo que es aconsejable colocar los condensadores en 
configuración estrella.
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El problema de la compensación pasiva es que su diseño se hace para unas condiciones 
determinadas de carga y por tanto fuera de estas condiciones la corrección ya no será perfecta. 
Esto se suele corregir activando bancos de condensadores sucesivamente con relés 
dependiendo de las condiciones de carga. Su ventaja principal es su simplicidad de diseño, su 
alto MTBF, además de su robustez ya que sólo incluye elementos pasivos, su alto rendimiento 
(99.7%) y su menor coste.
Otro método de corrección para sistemas de alta potencia son los compensadores de fase 
rotativos en los cuales se colocan motores sincrónicos funcionando en vacío con 
sobreexcitación.
La compensación se puede hacer de forma individual en cada receptor o centralizada a la 
entrada de toda la instalación. La compensación individual se utiliza generalmente para los 
equipos de carga mas o menos constante y con un funcionamiento continuo, mientras que la 
compensación centralizada es conveniente para instalaciones con cargas variables y es aquí 
donde se utilizan los antes mencionados bancos de condensadores que entran en 
funcionamiento de forma escalonada.
Un estudio de como influyen los filtros pasivos en el contenido armónico y en el factor 
desplazamiento se encuentra en [1.3] donde se estudia como mejora el factor de 
desplazamiento, teniendo en cuenta el factor de distorsión armónica en un rectificador trifásico 
equilibrado de puente completo al que se le ha añadido un filtro LC a su salida en vez del 
clásico condensador. El estudio demuestra que existe un valor óptimo para la inductancia L 
por encima del cual ya no se mejora el factor de potencia. El factor de desplazamiento es 
cercano a la unidad para casi todos los valores de L y variando L se mejora el factor de 
distorsión armónica.
En ningún caso se hace referencia al cumplimiento o no de la normativa. Aunque el factor 
de desplazamiento si que se corrige, queda por corregir todavía más el contenido armónico de 
la señal. Hay que reseñar que es difícil encontrar equipos trifásicos de baja potencia y bajo 
coste donde una compensación pasiva sea la más conveniente, como puede pasar en equipos 
monofásicos (ver [1.4]), por lo que al tener que cumplirse la normativa y ser los equipos de 
mayor potencia, es razonable el ir cambiando poco a poco a compensaciones activas, que 
aunque más caras, corrigen el factor de potencia de forma más precisa. Es por esto que las
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investigaciones en los últimos años han ido más en busca de la solución activa en vez de una 
pasiva para equipos trifásicos.
1.3.2. Método activo
Aunque pueden existir algunos circuitos activos para la corrección del factor de potencia a 
baja frecuencia, no tienen mucho sentido en un sistema trifásico donde se acaba de ver que se 
consiguen factores de potencia mejorados con soluciones pasivas. Las únicas soluciones que 
vale la pena considerar son las correcciones activas de alta frecuencia, donde sí que tendremos 
una corrección precisa del factor de potencia y además podremos controlar otros parámetros 
del circuito como puede ser la tensión de salida. Las correcciones de baja frecuencia tienden a 
tener un contenido armónico de baja frecuencia que puede ser incompatible con la norma.
En este estudio en particular se van a ver circuitos de corrección de factor de potencia a alta 
frecuencia. De esta forma se mejora la densidad de potencia de nuestro sistema y la velocidad 
de respuesta. Podremos obtener factores de potencia muy cercanos a la unidad así como 
contenidos armónicos muy bajos. Además, generalmente estos circuitos nos permiten regular la 
tensión o potencia de salida. El estudio se centra en las distintas topologías y técnicas de 
rectificación de alta frecuencia para sistemas trifásicos equilibrados.
Todo esto es al precio de un control mucho mas complejo que permita controlar todas estas 
variables y el uso de interruptores activos avanzados, como son los IGBTs o MOSFETs. Las 
ventajas e inconvenientes de la corrección del factor de potencia a alta frecuencia se resumen 
en la Tabla 1.5.
Métodos de corrección activos de ALTA FRECUENCIA
Ventajas Inconvenientes
- Elevado PF (0.97-0.99) - Complejidad circuito
- Muy baja distorsión armónica - Doble conversión
- Rango tensión línea amplio (90 a 264
V rms)
- MTBF reducido
- tcHold-up times” constantes ante AV línea - Menor rendimiento global
- Componentes magnéticos pequeños
Tabla 1.5: Tabla de ventajas e inconvenientes de la corrección activa del factor de potencia a alta 
frecuencia.
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En sistemas trifásicos se han utilizado tanto topologías tipo BUCK como de tipo BOOST 
dependiendo de la aplicación, y gracias a los controladores por microprocesador o DSP se 
pueden desarrollar controles complejos con factores de potencia cercanos a la unidad y 
frecuencias de conmutación muy altas.
Debido a que la red trifásica se utiliza mayoritariamente para uso industrial y como es la 
industria la mayor consumidora de energía eléctrica, es necesario desarrollar estructuras 
rectificadoras que se adecúen a las necesidades industriales para reducir la polución de las 
líneas eléctricas y cumplir la normativa.
El problema del contenido armónico de baja frecuencia ha sido un problema ya desde hace 
tiempo en los inversores de maquinas eléctricas donde estos armónicos producen fatiga en los 
materiales y vibraciones audibles indeseadas. Toda la tecnología desarrollada pues para los 
inversores se debe tener en cuenta para los rectificadores.
1.4. Estudio topológico de rectificadores trifásicos para la 
corrección del factor de potencia.
Como ya se ha dicho la distribución de energía eléctrica se hace generalmente mediante 
líneas trifásicas. Así a los usuarios industriales se les suministrará tensión trifásica directamente, 
mientras que a los usuarios particulares se les suministra fase y neutro, y por tanto un sistema 
monofásico. El uso de la red monofásica queda pues restringido al uso domestico, pequeños 
motores de herramientas, elementos de alumbrado...etc.
La ventaja principal del sistema trifásico es que para una misma potencia la corriente se 
distribuye mediante 3 fases con lo que es menor por fase. Además la potencia activa 
suministrada por un sistema trifásico equilibrado es constante mientras que para el sistema 
monofásico es pulsante y en promedio mucho menor. El rizado después de una rectificación de 
onda completa (también llamada de 6 pulsos) es mucho menor que para el caso monofásico.
Al ser la potencia constante en sistemas trifásicos, son los preferidos para alimentar grandes 
máquinas ya que cuando la potencia es pulsante como es el caso monofásico, se producen 
muchas vibraciones indeseables. Además la potencia constante permite tener un filtro de salida 
menor y una respuesta dinámica más rápida. El diseño del filtro de entrada también se 
simplificará.
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Veremos cuales son las distintas posibilidades de agrupar los circuitos de corrección del 
factor de potencia. Se pueden subdividir de la siguiente manera:
a) Corrección del factor de potencia fase por fase (rectificadores modulares, Fig. 5)
1. Un circuito corrector y un convertidor DC-DC por fase.
2. Un circuito corrector por fase y un sólo convertidor DC-DC.
















rectificador modular 1 rectificador modular 2




Fig. 1.6: Diagrama de bloques de un rectificador no modular.
1.4.1. Rectificadores modulares.
Los rectificadores modulares son técnicamente más sencillos de implementar, ya que 
consisten en aplicar las técnicas de corrección del factor de potencia de sistemas monofásicos a 
la red trifásica fase a fase. Su principal ventaja es la simplicidad, ya que tanto el diseño, el 
montaje como el control se reducen a técnicas muy estudiadas y topologías sencillas. Otra 
ventaja es la modularidad del sistema. Las desventajas del sistema son en parte inherentes a los 
sistemas monofásicos, como son la potencia de entrada pulsante y también el mayor numero de 
componentes.
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Aunque pueda parecer que simplemente se pueden colocar 3 convertidores para la 
corrección del factor de potencia en paralelo por cada fase, esto no es siempre posible. Hay 
que tener en cuenta la interacción entre fases sobre todo si el sistema es desequilibrado, así 
como la interrelación de los tres circuitos auxiliares de conmutación suave (si existen).
Generalmente, a continuación de los circuitos de corrección de factor de potencia 
tendremos un convertidor DC-DC que regula la tensión continua de salida. Si estamos 
corrigiendo el factor de potencia fase a fase podremos utilizar o un sólo convertidor DC-DC a 
continuación (Fig. 1.5, 2) o tres convertidores DC-DC, uno por fase, que se conectan después 
en paralelo (Fig. 1.5, 1). Para estos dos casos concretos se pueden resumir sus ventajas y 
desventajas en 2 tablas [1.5].
Ventajas Desventajas
- convertidores independientes - flujo de potencia pulsante
- fácil de testear - alto número de componentes
- mayor fiabilidad - caro
- diseño más simple
- módulos estándar
Tabla 1.6: Ventajas y desventajas para una configuración con 1 PFC + 1 DC-DC portase.
Ventajas Desventajas
- concepto de control más sencillo - alto número de componentes
- flujo de potencia constante en la unión 
DC
- flujo de potencia pulsante a la entrada
- implementación del control más 
compleja
- la tensión de la unión DC es mayor 
que 2 veces la tensión de entrada
Tabla 1.7: Ventajas y desventajas para una configuración con 1 PFC portase + 1 DC-DC común.
En la corrección independiente por fase se debe tener en cuenta que, aunque los 
interruptores tienen un estrés de tensión menor, si necesitamos aislamiento galvánico, o bien se 
complican adicionalmente los convertidores DC-DC que siguen a los de corrección del factor 
de potencia o hay que incluir un transformador a la entrada y por tanto a la frecuencia de la red 
y muy voluminoso [1.6].
En [1.7] se escoge la solución modular de un rectificador BOOST frente a la no modular 
por el alto estrés de corriente en un rectificador trifásico con un sólo interruptor, el alto
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contenido de rizado de la corriente de entrada, el factor de potencia pobre para ciclos de 
trabajo pequeños y un control difícil de mejorar.
Otro ejemplo se encuentra en [1.8] donde se propone una solución modular simplemente 
para poder utilizar topologías ya conocidas con alto rendimiento y aislamiento galvánico, 
aunque el autor no hace referencia a ninguna desventaja del sistema frente a soluciones no 
modulares.
Estas técnicas de corregir el factor de potencia fase por fase se utilizan generalmente en 
aplicaciones para telecomunicaciones.
1.4.2. Rectificadores trifásicos no modulares.
Estos rectificadores se caracterizan justamente porque realizan la rectificación de la red y la 
corrección del factor de potencia con un dispositivo único. Tienen una entrada trifásica y su 
salida es continua. Su ventaja principal es el beneficio que se obtiene de la potencia constante 
que suministra un sistema trifásico. Aunque por otro lado la gran desventaja es su control, que 
es bastante complejo si se utilizan para ello seis o más interruptores.
Se van a ver a continuación varias topologías.
1.4.2.1. Rectificadores con menos de seis interruptores
1.4.2.1.1. Rectificador de invección del tercer armónico.
En esta topología se intenta minimizar la distorsión armónica total (THD). Para ello se 
inyectan corrientes del tercer armónico que se restan a la corriente de entrada (Fig. 1.7). Se 
puede conseguir un THD del 5% [1.9].
Id +  Í3
Fig. 1.7: Esquema del rectificador de inyección del tercer armónico.
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Esta topología reduce el contenido del tercer armónico de la corriente de entrada. Para ello 
se tiene después del rectificador de diodos de seis pulsos dos convertidores BOOST 
conmutando a alta frecuencia que funcionarán a modo de generadores de señal del tercer 
armónico. Estos generadores inyectan esta corriente igual a 2i3 a la entrada del rectificador. 
Además se propone la utilización de un auto transformador en zigzag, para así evitar 
resonancias indeseadas que pueden aparecer si en vez de este tipo de transformador se colocan 
redes LC serie sintonizadas con el tercer armónico como en Fig. 1.7. Este auto transformador 
en zigzag presenta una inductancia muy grande para la frecuencia fundamental de red, y una 
inductancia de dispersión muy pequeña para el tercer armónico. Las corrientes del tercer 
armónico se restan a la corriente de entrada disminuyendo su distorsión y aumentando por 
tanto su factor de potencia.
1.4.2.1.2. Rectificador BOOST con un sólo interruptor
Este rectificador trifásico [1.10], basa su estructura en un rectificador trifásico clásico de 
seis pulsos con diodos al que se le ha añadido a continuación un convertidor BOOST para la 
corrección del factor de potencia. El convertidor BOOST no solo se utilizará para la 
corrección del factor de potencia, si no que también se puede utilizar para regular la tensión de 
salida.
Fig. 1.8 : Circuito para la corrección del factor de potencia con estructura BOOST y un solo 
interruptor.
El convertidor BOOST funciona en modo discontinuo, es decir que la bobina se 
desmagnetiza completamente en cada ciclo. La frecuencia de trabajo es constante y el ciclo de 
trabajo es utilizado para controlar la tensión de salida. La bobina de entrada del BOOST se
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coloca a la entrada del rectificador y se distribuye entre cada fase, con lo que tenemos tres 
bobinas de entrada. Como la corriente por la bobina tiene una pendiente que es proporcional a 
la tensión, si suponemos el ciclo de trabajo constante, el pico que alcanza la comente en cada 
ciclo también es proporcional a la tensión de entrada. Como además el BOOST trabaja en 
modo discontinuo la corriente siempre se anula con lo que el valor medio de esta corriente 
también es proporcional a la tensión de entrada ya que sigue a la tensión de entrada que es 
sinusoidal. Se deduce pues que la corriente de entrada en promedio estará siempre en fase con 
la tensión de entrada. El factor de desplazamiento es la unidad y el único contenido armónico 
existente es de alta frecuencia y debido a la frecuencia de conmutación.
Este rectificador es más sencillo en su uso que utilizar un rectificador para cada fase. 
Trabaja a frecuencia constante y utiliza un solo interruptor activo con lo que el número de 
componentes ha quedado reducido.
Su desventaja es que el estrés del único interruptor ha aumentado frente a la solución de 
utilizar un rectificador por cada fase.
El trabajar en modo discontinuo también implica la necesidad de un filtro de entrada y sobre 
todo de salida para evitar problemas de EMI. Recordemos que la corriente de salida en un 
convertidor BOOST es discontinua. El factor de desplazamiento no se podrá corregir en este 
convertidor si se añade un filtro de entrada adicional delante del inductor de entrada. Esto se 
debe a que la corriente estará siempre en fase (en promedio) con la tensión de entrada que 
ataca la bobina del BOOST que en este caso está distribuida entre las tres fases. No se ha de 
olvidar que este filtro será necesario para filtrar la EMI producida por el conmutador.
Con este rectificador se obtiene un factor de potencia cercano a la unidad y sólo empeorado 
por el contenido armónico de alta frecuencia de la corriente de entrada. Dicho contenido 
armónico se degrada ligeramente conforme aumenta el ciclo de trabajo.
1.4.2.1.3. Rectificador trifásico BOOST con tres interruptores v de tres niveles
Una de las desventajas del rectificador tipo BOOST es su alta tensión de salida y por tanto 
su alto estrés de tensión en sus transistores. Para evitar este estrés se han desarrollado sistemas 
de más de dos niveles, de forma que la tensión a soportar por los semiconductores se reduce. 
Un rectificador BOOST con estas características se propone en [1.11]. El rectificador cumple 
con la normativa de armónicos, tiene un factor de desplazamiento unidad, regula la tensión de
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salida y se presenta con un control por histéresis, por tanto muy sencillo y económico. Su 
esquema se muestra en Fig. 1.9.
Sus ventajas principales son su control sencillo, pero a frecuencia variable y la reducción del 
estrés en tensión en los transistores.
Sus desventajas son la utilización de 18 diodos y que además deben ser rápidos. No se 
pueden utilizar puentes de diodos monofásicos en el puente de diodos que aparece junto al 
transistor.
Fig. 1.9 : Rectificador trifásico tipo BOOST de tres niveles.
1.4.2.1.4. Rectificador trifásico BUCK con un sólo interruptor
La utilización de un rectificador se puede extender a cualquier topología ya existente para 
convertidores DC-DC y acoplarla al rectificador de diodos.
Vamos a explicar brevemente el funcionamiento del rectificador con una topología BUCK 
aunque también se pueden encontrar variantes con convertidores SEPIC, CUK, BUCK- 
BOOST, FLYBACK y FORWARD, por tanto con aislamiento galvánico [1.12],
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Fig. 1.10: Circuito para la corrección del factor de potencia con estructura BUCK y un solo 
interruptor.
Se ha de recordar que en el caso del rectificador BOOST se obtiene un factor de potencia 
cercano a la unidad ya que la corriente por las bobinas de entrada es discontinua y sigue a la 
tensión de entrada. El promedio de la corriente está entonces en fase con la tensión de entrada. 
Para aplicar este principio al rectificador BUCK se ha de buscar el caso dual, es decir, se ha de 
intentar alimentar el rectificador con fuentes de corriente de entrada y utilizar un condensador 
de entrada pequeño de forma que tengamos una tensión discontinua que siga a la corriente de 
entrada. Entonces ambas están en fase y la tensión de entrada sólo contiene armónicos de alta 
frecuencia. Tanto la L como la C necesarias son las del filtro de entrada del rectificador. Sólo 
hay que dimensionarlas adecuadamente. Para un sistema monofásico es imposible el utilizar 
este principio ya que la tensión se anula después del puente de diodos y no funcionará el 
rectificador si la tensión de entrada cae por debajo de la tensión de salida. El ciclo de trabajo 
sólo sirve para regular la tensión de salida, y el factor de potencia es cercano a la unidad de 
forma natural.
La ventaja principal de este tipo de rectificadores es su simplicidad, tanto de control como 
de diseño, así como su bajo coste, ya que utilizan un solo interruptor activo.
Su gran desventaja, es tanto el estrés, mayor que si se utilizaran seis interruptores, que sufre 
este único interruptor. Además la corrección del factor de desplazamiento no se realiza de 
forma controlada si no natural. Por tanto no se podrá conseguir una corrección exacta del 
factor de desplazamiento.
Este tipo de rectificadores basados en un solo interruptor, representan una solución de bajo 
coste al problema de la corrección del factor de potencia en sistemas trifásicos.
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I.4.2.2. Rectificadores con seis interruptores
Este tipo de interruptores se caracterizan generalmente por el uso de seis interruptores que 
pueden sustituir a los diodos. Estos interruptores idealmente deberían bloquear tanto la tensión 
como la corriente en ambos sentidos. Sin embargo, como este tipo de dispositivo no existe, se 
deben realizar combinando diodos e interruptores para así bloquear la corriente y/o la tensión 
según la necesidad de cada topología.
Su coste es mayor que los rectificadores que hemos visto hasta ahora, debido al uso de más 
interruptores activos. Su gran ventaja es que permite controlar el factor de potencia según 
nuestras necesidades y regular la tensión de salida. Esto lógicamente resulta en un control 
mucho mas complejo que en los rectificadores vistos hasta este momento.
También se pueden distinguir para esta familia de rectificadores las dos topologías básicas: 
BUCK y BOOST. Ambas conservan todas las características que ya conocemos.
Una limitación básica de estas topologías, es el hecho de que los rectificadores de tipo 
BUCK tendrán limitada su tensión de salida máxima a la tensión mínima de la tensión de salida 
de un rectificador de seis pulsos, es decir 1.5 Vm, donde Vm es la amplitud de la tensión de 
fase, debido a que son reductores. De la misma manera, para los rectificadores de tipo BOOST 
la tensión de salida mínima es la tensión máxima de salida de un rectificador de seis pulsos, es 
decir V? Vm, ya que son elevadores. Esto se puede ver gráficamente en Fig. 1.11.
va *° * '  i Margen de tensión de solida
, v _________________________________  del rectificador BOOST_______________________________________
Tensión t r i f á s i c a  r e c t i f i c a d a
Máximo margen de tensión de 
salida del rectificador BUCK
Fig. 1.11: Limitaciones de la tensión de salida en la topología BUCK y BOOST.
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Las estructuras básicas de ambos rectificadores con sus interruptores característicos se 
muestran en Fig. 1.12 y Fig. 1.13 respectivamente. Dependiendo de la aplicación los 
transistores serán MOSFETs, IGBTs o BJTs.
Fig. 1.12: Rectificador de seis interruptores con estructura reductora o BUCK.
v /  ^ /
Fig. 1.13: Rectificador de seis interruptores con estructura elevadora o BOOST.
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1.4.2.2.1. El rectificador totalmente controlado tipo BOOST con control por histéresis
El esquema del control es el mostrado en Fig. 1.14. El control por histéresis puede utilizar o 
tres controladores distintos e independientes entre si o  tres controladores distintos y 
dependientes [1.13], uno por cada fase. El principio de funcionamiento consiste en comparar la 
señal del rectificador con una de referencia aplicando una banda de histéresis. La señal de 
referencia estará compuesta por una señal proporcional a la tensión de salida y una señal 
proveniente de las tensiones de fase y, a partir de la cual, podemos controlar el desfase del 
sistema. Esta señal de referencia se comparará con la corriente de fase y mediante la histéresis 
generará la señal de disparo de los interruptores. Dado que la señal de referencia se forma a 
partir de la tensión de fase, la corriente en promedio también sigue siempre a dicha tensión, por 
lo que el factor de desplazamiento será la unidad y el contenido armónico es sólo de la 
frecuencia de conmutación.
Como ventaja, cabe destacar un buen factor de potencia, aunque sus desventajas principales 
son que funciona a frecuencia variable, y la tensión de salida es siempre mayor que 2Vm.
r-© -
C o m p en sa c ió n¡X]
Fig. 1.14: Esquema de control para el control por histéresis en un rectificador tipo BOOST
I .4.2.2.2. El rectificador BOOST con control por modulación sinusoidal
En este tipo de rectificador el control necesita de tres controladores independientes. Se 
controla el desfase de cada fase con su corriente correspondiente. Para ello se generan los
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ciclos de trabajo a partir de comparar la señal sinusoidal de corriente que queremos con una 
onda triangular. De esta manera la anchura de pulsos viene modulada por una señal sinusoidal 
que es proporcional a la tensión de salida, que por tanto también está regulada y además tiene 
el desfase correspondiente para corregir el desfase existente. El esquema de este rectificador se 
muestra en Fig. 1.15.
Esta topología corrige completamente el factor de potencia, y aunque para ello incluye tres 
controladores independientes su frecuencia de conmutación es constante, pero su tensión 
mínima de salida será mayor que 2 Vm [1.5]. Esta tensión mínima se puede reducir si se 







en tensión , .
ref
Fig. 1.15: Rectificador tipo BOOST con control con modulación sinusoidal.
I.4.2.2.3. Rectificador BOOST totalmente controlado con control por modulación del vector 
espacio
Esta forma de control de rectificadores e inversores está tomando hoy en día cada vez más 
auge, y esto es debido principalmente a la posibilidad de la realización práctica de estos 
controles gracias a la aparición en el mercado de microprocesadores de bajo coste y elevadas 
prestaciones. Anteriormente este tipo de control era muy difícil de construir debido a que las 
operaciones a realizar con circuitos analógicos complicaban el circuito de forma exagerada.
Su principio básico de funcionamiento consiste en la subdivisión de un periodo de red en 
seis sectores de 60°. Cada uno se caracteriza por el hecho de que las tres fases no cambian el
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signo durante cada uno de estos sectores. En cada uno de estos intervalos, una de las tres fases 
tiene un valor máximo en valor absoluto y las otras dos varían desde cero a un valor, y desde 
ese valor a cero respectivamente.
De esta forma, se pueden imaginar subtopologías en nuestro rectificador, en el que sólo 
funcionan cuatro interruptores cada vez, a modo de dos convertidores BOOST en paralelo. En 
cada uno de estos intervalos, le asignaremos los ciclos de trabajo correspondientes a cada 
interruptor. De esta manera corregiremos el factor de potencia, y regularemos la tensión de 
salida.
Si se hace un análisis matemático de esta técnica de control se reconoce la aplicación de la 
teoría de los vectores espaciales [1.15] desarrollado inicialmente para maquinas eléctricas 
rotativas, aplicada después a inversores y ahora a rectificadores.
Las desventajas de este control son su mayor complejidad y la necesidad por tanto de un 
microprocesador para poder implementarlos. Este tipo de control nos da la máxima ganancia 
posible para un rectificador o inversor que es mayor que en algunas de las técnicas de control 
mencionadas hasta ahora, pudiéndose alcanzar la tensión mínima de 1.73 Vm con el rectificador 
BOOST.
Al sensar las corrientes de la bobina de entrada y utilizarlas como referencia estas no son 
constante en el tiempo, por lo que se tendrá un error estático distinto de cero. Además se han 
detectado problemas de condiciones iniciales en los limites entre los intervalos [1.5]. Un 
estudio comparativo entre esta técnica de control y la de modulación sinusoidal, se puede 
encontrar en [1.16], donde se demuestran las dos ventajas principales del control por vectores 
espaciales frente al control PWM con modulación sinusoidal. Estas dos ventajas son un menor 
contenido armónico y el ya mencionado mayor índice de modulación (ganancia).
Para evitar el problema del error estático se debe hacer un control en el sistema de 
referencia rotativo. De esta manera desaparece el error y las características del rectificador se 
mejoran mucho a costa de necesitar un control más complejo debido al cambio de coordenadas 
a realizar [1.17].
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I.4.2.2.4. Rectificador BUCK totalmente controlado con control por modulación del vector 
espacio
Esta topología está basada en la misma técnica que ya se ha descrito en el punto anterior. 
Goza por tanto de las mismas ventajas inherentes a la técnica de control además de las 
características de un convertidor BUCK clásico.
En el caso de utilizar una topología BUCK en principio no podemos utilizar controles 
independientes para controlar el factor de potencia ds cada fase ya que la tensión de salida 
debe ser siempre inferior a la de entrada. Por tanto, cuando la tensión de entrada del puente 
completo monofásico es menor que la de salida, la corriente de entrada se anula. Pero si el 
rectificador en puente completo es trifásico, la tensión rectificada no se anula y de hecho no 
cae por debajo de 1.5 Vm en el caso ideal. Las corrientes de entrada se pueden controlar en 
lazo abierto. Esto es debido a que estarán en fase, en promedio, de forma natural con la tensión 
de entrada por la propia topología del rectificador BUCK. El control de un BUCK es también 
mucho más sencillo que el control de un BOOST (no tiene un cero en el semiplano derecho) y 
además el control de modulación del vector espacial es más sencillo que en el caso del BOOST 
ya que no se necesita medir las corrientes de fase.
Su gran desventaja es que sus corrientes de entrada son discontinuas a la frecuencia de 
conmutación por lo que habrá que filtrarlas para evitar problemas de EMI debido a los 
armónicos de alta frecuencia generados. Esto provocará un desfase que hay que corregir. 
Además su rendimiento es menor que el de un rectificador tipo BOOST debido a que los 
interruptores a utilizar son unidireccionales en corriente y se deben construir a partir de un 
diodo en serie con un transistor. Por tanto, la caída de tensión en conducción es mayor.
1.5. Control de los voltio-amperios-reactivos (VAR) instantáneos 
utilizando convertidores conmutados con almacenamiento 
mínimo de energía.
La corriente de entrada AC en convertidores conmutados (inversores y rectificadores) 
puede ser controlada haciéndolos operar con control en modo corriente, como se muestra en
Fig. 1.16.
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Fig. 1.16: Control de los voltio-amperios-reactivos instantáneos utilizando un convertidor conmutado 
con almacenamiento mínimo de energía.
La corriente AC de tal convertidor conmutado puede ser rápidamente controlada tanto en 
magnitud como su desfase con las tensiones de entrada AC. Dado que la potencia media 
manejada por estos convertidores se desea que sea cero, no es necesaria una fuente DC en la 
entrada DC del convertidor. Es suficiente con un pequeño condensador con un 
almacenamiento de energía mínimo, siendo su tensión de mantenida por el convertidor 
conmutado, el cual transfiere suficiente potencia real desde el sistema AC para compensar sus 
propias pérdidas y mantener una tensión DC constante en el condensador, además de controlar 
las variables.
El bloque de cálculo de la potencia reactiva [1.18] calcula las referencias de corriente 
instantáneas /'*, i*b e /*, que son proporcionadas al convertidor conmutado bajo control en 
modo corriente.
1.6. Filtros activos.
Los filtros activos evitan los armónicos de corriente a la entrada (red), en el caso de 
existencia de armónicos de corriente debidos a cargas no lineales.
Fig. 1.17 muestra un diagrama de como funciona un filtro activo. La corriente a través de la 
carga (o cargas) no lineal consta de una componente a la frecuencia fundamental iu  y una 
componente de distorsión i^ distonnón- La corriente de carga es sensada y filtrada para 
proporcionar una señal proporcional a la componente de distorsión iL,distorsión a la red. Por tanto, 
en el caso ideal, los armónicos en la corriente de red son eliminados. En la parte de del 
convertidor, solamente un condensador con un almacenamiento de energía mínimo se necesita,
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debido a que la tensión de a su través es mantenida por el convertidor conmutado que 
transfiere potencia real desde la red para compensar sus propias pérdidas representadas por la 
corriente i i,pérdidas-
Íl  Í L I + I l , distortion
Carga(s) 
no linealRed
^filtro * L, distortion ” * 1, pérdida*
Cd
Fig. 1.17: Diagrama de funcionamiento de un filtro activo.
1.7. Interconexión de sistemas de almacenamiento de energía para 
nivelación de carga de red.
Otro de los problemas a tener en cuenta es la presencia de picos de carga de la red. Algunas 
de las maneras de reducir picos de carga en la red son mediante la utilización de células de 
combustible, baterías o bobinas superconductoras de almacenamiento de energía. La solución 
habitual es la utilización de generadores de combustible o gas, en plantas únicamente dedicadas 
a la estabilización del sistema frente a los problemas de picos de carga y que son caras de 
mantenimiento debido al precio del combustible. Una alternativa a estas es el almacenamiento 
de la energía eléctrica generada en condiciones de baja carga y proporcionar un retorno a la 
red en condiciones de pico de carga. La energía eléctrica puede ser almacenada en baterías o 
en forma de campo magnético en un inductor superconductor. Otra opción es utilizar la 
energía eléctrica en condiciones de baja carga para producir oxigeno por electrólisis, el cual 
puede ser utilizado posteriormente en células de combustible para proporcionar una salida 
eléctrica.
Tanto baterías como células de combustible producen una tensión de.
La manera más económica de interconectar grandes inductores superconductores sería 
utilizar un convertidor conmutado de 12 pulsos, como se muestra en Fig. 1.18. Controlando el 
ángulo de retraso, la operación del convertidor puede ser variada continuamente desde modo
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completamente rectificador (carga) hasta modo completamente inversor (descarga), mientras la 









Fig. 1.18: Interconexión a la red de una bobina superconductor
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2. Corrección del factor de potencia en sistemas 
electrónicos trifásicos (II).
2.1. Introducción.
En el capítulo precedente se ha hablado de las distintas técnicas de corrección del factor de 
potencia aplicables a sistemas trifásicos. A fin de completar este estudio, en este capítulo se va 
primeramente a profundizar un poco más en el estudio y caracterización de los llamados filtros 
activos cuyo principio de funcionamiento se ha visto en el apartado 1.6. del capítulo anterior. 
Para ello se va a presentar la llamada Teoría de la Potencia Reactiva Instantánea, la cual es 
ampliamente utilizada en sistemas compensadores basados en filtros activos VSI. Esta teoría 
propone una nueva definición de la potencia reactiva instantánea en circuitos trifásicos basada 
en los valores instantáneos de tensiones y corrientes.
Este estudio es interesante pues, como se verá en el capítulo 8, una de las posibles 
aplicaciones del montaje propuesto en esta Tesis es como filtro activo.
Finalmente y para completar el apartado 1.7 del capítulo anterior se va a presentar un 
sistema de almacenamiento de energía para nivelación de carga de red. En este apartado es 
posible hacerse una idea de la complicación añadida que supone el hecho de tener que manejar 
una carga inductiva, hecho que también va a suceder en el prototipo objeto de esta Tesis.
2.2. Teoría de la potencia reactiva instantánea. Aplicación a un filtro 
activo VSI.
Para tratar con circuitos con corrientes y tensiones trifásicas matemáticamente, es adecuado 
expresar dichas cantidades como vectores espaciales instantáneos ([2.1], [2.2]).
En coordenadas a-b-c, los ejes a, b y c están en el mismo plano y desfasados uno de otro en 
120 grados. Los vectores instantáneos ea e u están en el eje a y su amplitud y sentido (+,-), 
varían con el tiempo. De la misma forma, eb e ib están en el eje b y ec e ic en el c.
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Eje b
E j e  a




Fig. 2.1 : Caimbio de eje de coordenadas.
Estos vectores espaciales se pueden transformar fácilmente en coordenadas a-p:
/  \  e.
\  py
la\  p y
H - 1 / 2  - 1 / 2  ' 
O f i / 2  -V 3/2
'1 -1/2 -1/2   ^




donde los ejes a  y p son ortogonales. Necesariamente, ea e i« están en el eje a , y ep e ip en 
el eje 3. Su amplitud y sentido varían con el paso del tiempo.
La potencia instantánea convencionall en el circuito trifásico puede ser definida como:
P  =  ea ‘a +<V ’/t (2 3) 
donde p es igual a la ecuación convencional:
p  = e j .+ e bi„+ej, (2.4)
A la hora de definir la potencia reactiva instantánea, se introduce el vector espacial de 
potencia reactiva instantánea definido como:
Cl  = ec*x ia + ep x ip (2-5)
Este vector espacial esta en el eje imaginario y es perpendicular al plano real en 
coordenadas a-p. Teniendo en cuenta que ea es paralelo a ia, que ep es paralelo a ip, que ea es 
perpendicular a ip y que ep es perpendicular a ia, la potencia instantánea convencional p y la 
potencia imaginaria instantánea (amplitud de q) se pueden expresar como:
P
K<Iy v e P e a ) \ ' P )
(2 .6 )
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En esta expresión eaia y epip obviamente significan potencia instantánea ya que son definidos 
por el producto de tensión instantánea en un eje y corriente instantánea en el mismo eje. Por lo 
tanto, p es la potencia real en el circuito trifásico, y su dimensión es [W].
Sin embargo, eaip y epi« no son potencias instantáneas; ya que son definidas por el producto 
de tensiones instantáneas en un eje y comentes instantáneas no del mismo eje sino del eje 
perpendicular. Por tanto, q no puede ser tratada como una cantidad eléctrica convencional y, 
en consecuencia, debe ser introducida una nueva dimensión para q, ya que su dimensión no es 
ni [W], ni [VA], ni [var].
2.2.1. Definición y significado físico de la potencia reactiva instantánea.
La ultima ecuación puede ser transformada en:
f  i \
\!p j
\ -1
v e P e * J
V (2.7)
Las corrientes instantáneas en coordenadas a-|3, i« e ip son divididas en dos componentes de 
corriente instantánea:
Í O '  «a ef '
-1
fp) +
f e  e }a +
( e -1 f°l= l°J —v V , C eP C e P (51 A
2 . 2 e«+ef,
-« .V n 'N
Ke> e° j
+ 2 . 2 í .+ f i»a p
rea - e p Y o \
Ke P e “ J
a p
\ ! p p J
+




Corriente activa instantánea eje a: /a =a p  T ^ ~ r P  e l+ e l
Corriente reactiva instantánea eje a: iaq = 2 P2 q
el +e
Corriente activa instantánea eje (5: ipp = 2 . 2 Pel
Corriente reactiva instantánea eje (3: iB = — a — q
ea +ep
Las potencias instantáneas en los ejes a  y (3 pueden ser expresadas respectivamente como:
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(2.9)
La suma del tercer y cuarto términos es siempre cero. En consecuencia:
P  =  + e /)lf p  =  +  P f ,





Potencia activa instantánea en el eje a: p ap = eaiap = p
ea
Potencia reactiva instantánea en el eje a: paq = eaiaq -
Potencia activa instantánea en el eje 3: p Pp = epiap
e eB
Potencia reactiva instantánea en el eje p: pPq = epipq -  ——
ea +ep
La suma de las potencias instantáneas p ap y p Pp, coincide con la potencia real instantánea 
en el circuito trifásico. Por tanto, p ap y pPp son llamados potencia activa instantánea.
Las potencias instantáneas p aq y p Pq se cancelan la una con la otra y no contribuyen al 
flujo de potencia instantáneo desde la fuente a la carga. Por tanto, p aq y p Pq son llamados
reactiva instantánea por fase.
2.2.2. Estrategia de control.
Fig. 2.2 muestra un esquema básico de compensación de potencia reactiva instantánea. En 
este, ps y qB son las potencias instantáneas real e imaginaria en la parte de la fuente, pc y qc son 
las del compensador y p y q las de la parte de la carga.
potencia reactiva instantánea. Es importante resaltar que el significado físico de la potencia 
imaginaria instantánea definida en un circuito trifásico es bastante diferente del de la potencia
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R (=P )
1 sa , k/J CARGA
FUENTE
COMPENSADOR
Fig. 2.2: Esquema de compensación de potencia reactiva instantánea.
El compensador de potencia reactiva instantánea propuesto elimina las potencias reactivas 
instantáneas en la parte de la fuente, las cuales son causadas por la potencia imaginaria 
instantánea en la parte de la carga. El compensador consta de únicamente conmutadores, sin 
componentes de almacenamiento de energía, ya que pc es casi cero. Las corrientes de 
compensación instantáneas en coordenadas a-p, ica e iep vienen dadas por la siguiente
expresión:
f i 'ca
\!°PJ K e P \ - 4 j
(2 .12)
Vamos a considerar ahora, el principio básico del compensador, concerniente a la corriente 
instantánea en el eje a  de la parte de la carga. Las corrientes instantáneas activa y reactiva son 





el+ e 2el +e
ea ~
-T T T P +- l~ r T (l  + et+ ea ei+e'P 'P
2 2 Qez +ea
(2 .13 )
donde p  y p  son las componentes DC y AC de la potencia real instantánea y q y q son 
las componentes DC y AC de la potencia imaginaria instantánea. El primer término de la 
derecha es el valor instantáneo de la corriente activa fundamental convencional.
El segundo término es el valor instantáneo de las corrientes armónicas que representan la 
componente ac de la potencia real instantánea. El tercer término es el valor instantáneo de la 
corriente reactiva fundamental. El cuarto término es el valor instantáneo de las corrientes 
armónicas que representan la componente ac de la potencia imaginaria instantánea. La suma
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del segundo y cuarto término es el valor instantáneo de las corrientes armónicas 
convencionales.
Dicha ecuación nos conduce a las siguientes conclusiones esenciales:
1) El compensador de potencia reactiva instantánea elimina el tercer y cuarto términos. Por 
esta razón, el factor de desplazamiento es la unidad no sólo en estado estacionario sino 
también en estados transitorios.
2) Las corrientes armónicas representadas por el cuarto término pueden ser eliminadas por 
un compensador compuesto por dispositivos conmutados sin componentes de 
almacenamiento de energía.
2.2.3. Sistema compensador de potencia reactiva instantánea.




Fig. 2.3: Sistema compensador.
Este sistema está compuesto de 6 transistores de potencia, 6 diodos de potencia, una 
capacidad de salida, y tres capacidades y tres inductancias de filtro. Las capacidades e 
inductancias de filtro no son utilizadas como elementos de almacenamiento de energía pero son 
necesarias ya que la conmutación de dichos transistores produce corrientes armónicas que 
deben ser eliminadas. Cuanto mayor es la frecuencia de conmutación de los transistores menor 
es el valor de dichas inductancias y capacidades.
Fig. 2.4 muestra el diagrama de control del compensador:
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Fig. 2.4: Diagrama de control del compensador.
[C]-V2/3
' l  - 1 / 2  - 1 / 2  '
o 1/3/2 -V 3 /2
(2.14)
Las referencias para las corrientes de compensación i*ca, e /*e son calculadas
instantáneamente, sin retrasos, utilizando las tensiones y corrientes instantáneas en la parte de 
la carga. El circuito de control está formado por multiplicadores analógicos, divisores y 
amplificadores operacionales. No existen en el control ni filtros pasa-baja, ni integradores.
2.2.4. Nueva estrategia de control basada en la teoría de la potencia 
reactiva instantánea.
La transformación de las tensiones de fase ea, eb, y ec y las corrientes de carga iLa, Lb e iu en 
coordenadas a-p  ortogonales conduce a las siguientes expresiones:
\ KP.




1 - 1/2 - 1/2 '
0 1/3 / 2  - i/3 /2 ,
1 - 1/2  - 1/2  '
o 1/3/2 -1 /^ /2
/  \  e
'L a
Lb
\ h c  J
(2-15)
(2.16)
La potencia real instantánea Pl y la potencia imaginaria instantánea qL en la parte de la carga 
pueden ser definidas como:
/  \  r
P l




\ . h p  J
(2.17)
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Las dimensiones de qL no son no W, ni voltio-amperios, ni var. Los autores introducen una 
nueva dimensión, el IVA, es decir, voltio-amperio imaginario.






donde el determinante con respecto a ea y ep no es cero.
Llamando p L y p L a las componentes de y ac de pL y qL y qL a las componentes de y ac 
de qL podemos encontrar las siguientes relaciones:
Pl =Pl +Pl ,<Il =<1l +<Il (2.19)
Así, por ejemplo, la corriente en la carga en la fase a  puede dividirse en las siguientes 
componentes:
-e* ~ eP ~  .
et+4 P í + +«£ Pl Pl+4  +«£ +>a +<J <ÍL
(2.20)
El método de compensación está fundamentado en el cálculo de las potencias pL y qL- 
Sabiendo que:
„  \ - iri ^*La
\ 1WJ
.-1
V e P e * J
Pl
\$L \  eP e°J
f -  ~  \  
Pl+Pl
<1l + < I l
(2 .21)
Las corrientes necesarias para la compensación serán:





\  ep eaJ
(2.22)
Y pasando a coordenadas a, b, c con la matriz de cambio de coordenadas transpuesta:
írl= Í2/ ( 1 “ 1/2 ~ 1/2
l  ' v / 3 l o  V 3/2  - J 3 / 2 * [C Y  =y¡2/3
0
-1 /2  VJ/2
- 1 /2  -V 3/2 .
(2.23)
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Í Ocu f  1 0 V. *
= ^ 2/3 -1/2 S / 2
. *




P e a j




O bien, considerando las pérdidas de potencia en el filtro activo:
0  ^CU r 1
= >/2/3 - 1/2








donde pav es la potencia real instantánea correspondiente a las pérdidas de potencia en el 
filtro activo y p* y q* vienen dadas por:
p  = - p L; ?  = -q L 
Fig. 2.5 muestra el circuito de cálculo de p* y q*.
(2.26)





Fig. 2.5 : Circuito de cálculo de p* y q .
Éste consta básicamente de una configuración de filtro pasa-baja utilizando un filtro pasa-
baja de Butterworth. En consecuencia, las salidas del circuito son p L a partir de pL y qL a
partir de qu respectivamente. El diseño del filtro pasa-baja es lo más importante en el circuito 
de control ya que se obtienen distintas características de compensación al variar la frecuencia 
de corte y orden de dicho filtro. Todos los circuitos de cálculo constan de multiplicadores 
analógicos, divisores y amplificadores operacionales [2.3].
‘l ,  ¡1* ¡1.  eae t e c ^  ^ b l c c
í
C álculo de  
PLy 4l
♦ 4- - — ► Cálcu] 0 de
<----------— ► *Ca’ icb  e  *Cc
Pl Ql
C álculo de 







Fig. 2.6 : Circuito de control.
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La tensión de del condensador de salida puede ser controlada controlando la potencia real 
instantánea pav, que corresponde a las pérdidas del filtro activo, ya que la potencia imaginaria 
instantánea no tiene ningún efecto en la tensión de del condensador. El circuito de control tiene 
el lazo de realimentación negativo para controlar automáticamente pav , donde la constante de 
tiempo T y la ganancia K determinan la respuesta del circuito de control. Hay que tener en 
cuenta que el filtro activo puede ser considerado como un generador de armónicos, mas que 
como un supresor de armónicos cuando pav fluctúa. La tensión de en el condensador Ved se 
controla de forma que coincida con la tensión de referencia, ya que T es fijado a 1 5s y K a 30.
Para eliminar completamente los armónicos es necesario compensar p L y qL. La
eliminación de p L causa fluctuación de la tensión de la capacidad de, pues p L es absorbida
por el condensador. Es por ello que el valor de dicha capacidad debe ser escogido de forma 
adecuada.
2.2.5. Método de control basado en un nuevo cambio de ejes.
Para un correcto funcionamiento del filtro activo es necesario determinar la magnitud de las 
corrientes que deben ser añadidas a la corriente de carga a fin de eliminar armónicos.






Fig. 2.7: Esquema utilizado.
Básicamente es el mismo que el del articulo anterior salvo en el cambio de ejes a-p  => d-q y 
viceversa. El eje d está en la dirección del vector espacial de tensión de alimentación y el eje q 
es vertical a d. Las dos nuevas componentes de la corriente son obtenidas por rotación 
vectorial, la componente en el eje d, proporcional a la potencia activa y la componente en el eje 
q, proporcional a la potencia reactiva.
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Fig. 2.8 : Cambio de ejes.
Las corrientes iu e ii  ^ es posible expresarlas como la suma de componentes de y ac. La 
componente de del eje d determina la magnitud del armónico fundamental de la potencia activa 
y la componente ac está formada por los armónicos. Lo mismo es válido para la potencia 
reactiva en el eje q.
El propósito del filtrado es la eliminación de las componentes ac de ambos ejes, o de la 
componente de en el eje q para compensación de potencia reactiva. Existen muchos métodos 
de cálculo de las corrientes de referencia para el filtro (una de ellas, el filtro pasa-baja de 
Butterworth fue vista en el punto 4). Nos vamos a centrar en 3 de ellas: determinación de las 
corrientes de referencia por medio de filtros pasa-alta (high band pass filter, HBPF), cálculo 
del valor medio y controlador PL
Método del controlador Pl
i f d  — h d  ~ * D C  i *fq ~  *Lq (2.27)
Método del filtro pasa-alta (HBPF)
p 4 + 2.61fi>0p 3 + 3.4á>0p 2 +2.6k¡>¿
HFfp>p4 +2.61 ft>0p 3 +3.4w¿p2 +2.61
donde ©o depende de la carga, viniendo dada, para un puente de 6 pulsos, por 27tl50Hz.
Método del valor medio
ru ( t> = -L j iu (t)dt (2.29)
TAV t-T
' f d  = ‘u  - ‘ u  , = ' t ,  (2  3 ° )
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2.3. Interconexión de sistemas de almacenamiento de energía para 
estabilización de la red: Sistemas SMES (Superconducting 
Magnetic Energy Storage System)
2.3.1. Control en tiempo real del flujo de potencia activa y reactiva con 
carga inductiva.
En Fig. 2.9 podemos observar la topología básica de un convertidor CSI de 6 pulsos con 
carga inductiva.
convertidores (IGBTs podrían ser más apropiados), sino porque su principal aplicación es para 
el caso de SMES (Superconductive Magnetic Energy Storage) de alta potencia alimentados 
por convertidores PWM en que, en estos momentos, son la única elección real.
Una unidad SMES contiene una bobina superconductora de gran valor de inductancia, de 
manera que pueden ser almacenados en la bobina de cientos a miles de megawatios.hora de 
energía. La principal función de una unidad SMES es absorber y almacenar la energía 
excedente del sistema de potencia cuando su demanda de potencia es baja, y devolver la 
energía almacenada al sistema de potencia cuando su demanda de potencia es alta. Operando 
de esta manera, una unidad SMES puede mantener la generación de potencia del sistema de 
potencia a un nivel relativamente constante.
En esta topología, los GTOs conmutan la corriente por la bobina desde una fase a la otra 
generando un conjunto de 3 corrientes PWM desfasadas 120°. Utilizando una estrategia de 
disparo PWM apropiada, los armónicos de corriente ac de línea pueden ser minimizados. La 
corriente en cada fase conmuta entre +U, 0 y -U (l¿ = corriente por la bobina). Para manejar la 
energía almacenada en todas las inductancias de línea, debe ser conectado un banco de 
condensadores a la entrada del convertidor. En este circuito existe un circuito resonante
Fig. 2.9 : Convertidor CSI de 6 pulsos con carga inductiva.
El uso de GTOs en este convertidor está justificado no por la relación de potencia de los
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constituido por la inductancia de línea y los condensadores de entrada. Para evitar problemas 
de resonancia, la frecuencia de resonancia ha de ser fijada a un valor conocido. Esto implica la 
utilización de inductancias adicionales. En una topología de 6  pulsos, dicha frecuencia de 
resonancia es colocada aproximadamente en el 9® armónico, consiguiendo así que el intervalo 
entre la frecuencia de resonancia y la frecuencia de los armónicos contenidos en el PWM sea 
grande. Esto es debido a que el armónico (6 n-l) contenido en la corriente PWM (n: un número 
natural) es teóricamente cero si la corriente PWM es trifásica equilibrada.
Muchos sistemas presentados utilizan una variación de un patrón de disparo de 6  etapas 
para controlar el puente GTO, lo cual genera armónicos significativos de bajo orden en la parte 
ac. Además es necesaria la utilización de un circuito de recuperación en puente de diodos a fin 
de capturar la energía inductiva producida por la conmutación de los conmutadores del puente. 
Estas limitaciones pueden ser superadas utilizando una estrategia PWM para el control del 
puente GTO. El uso de PWM simplifica considerablemente la topología del puente, eliminando 
la necesidad de un circuito de recuperación de energía en puente de diodos, y reduciendo los 
requisitos para los filtros de entrada de la línea ac, ya que son generados armónicos de ordenes 
menos bajos.
Para el caso particular de un sistema SMES, una estrategia PWM del puente rectificador 
debe satisfacer los siguientes requisitos, para que sea efectiva:
- Conmutación de los dispositivos a baja frecuencia, para minimizar las pérdidas en 
conmutación y permitir que el algoritmo sea utilizado con dispositivos GTO de alta 
potencia.
- Control separado y lineal del índice de modulación y ángulo de fase, a fin de obtener un
control independiente de la potencia activa y reactiva que fluye entre el sistema SMES y 
la red del sistema de potencia, en un ancho rango de operación.
- Proporcionar un camino continuo en la parte de del puente, para mantener la corriente
fluyendo a través de la bobina superconductora cuando el puente es desconectado de la 
red del sistema de potencia.
- Generar la mínima cantidad posible de armónicos de bajo orden de regreso a la red ac.
- Capaz de ser calculado on-line en tiempo real para soportar un lazo de control de 
actuación rápida.
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Se va a presentar una estrategia PWM para el control de un convertidor con GTOs, el cual 
cumple con todos los requisitos anteriores. El algoritmo está adaptado del presentado 
previamente como estrategia PWM óptima para rectificadores controlados [2.6] y ha sido 
modificado y extendido su uso a esta aplicación. Esencialmente, la estrategia implica la 
linealización del esquema de modulación óptimo, para permitirle ser calculado on-line y en 
tiempo real, y la inclusión de etapas de cálculo adicionales para el control independiente de la 
potencia activa y reactiva a través del puente, a fin de determinar un nuevo índice de 
modulación y ángulo de fase en cada ciclo de cálculo.
2.3.2. Linealización de la estrategia PWM óptima.
La estrategia PWM óptima ofrece muchas ventajas sobre otros algoritmos más 
convencionales como es el caso de la modulación seno - triángulo. En particular, las estrategias 
de modulación óptima ofrecen el beneficio de una frecuencia de conmutación más baja para el 
mismo nivel de armónicos de bajo orden en la forma de onda de salida. Sin embargo, las 
estrategias de modulación más óptimas no pueden ser fácilmente calculadas on-line en tiempo 
real debido a la complejidad del cálculo, y son normalmente implementadas utilizando tablas 
precalculadas con interpolación numérica entre los puntos de operación almacenados.
En el artículo mencionado anteriormente [2.6], fue propuesta una estrategia PWM óptima 
para rectificadores trifásicos con fuente de corriente, la cual podía ser implementada utilizando 
una frecuencia de conmutación baja de solamente 500Hz, y que minimizaba los armónicos de 
bajo orden en la corriente de línea ac. El algoritmo también mantiene de forma implícita la 
continuidad en la corriente de salida de.
El patrón de conmutación para los conmutadores del puente está dividido en intervalos de 
60°, y el patrón de conmutación para el intervalo 0°-60° es mostrado en Fig. 2.10:
05
r  . . .
! *- - - i- >i
i m ¿ W Á V///Á0' - >
I i i "- I N¡
03 *....  ' ' "
r
n/6 n/3
Fig. 2.10: Patrón de conmutación para el intervalo 0°-60°.
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Durante este intervalo, el conmutador 6  del semipuente inferior es mantenido a ON, y los 
conmutadores 1, 3 y 5 del puente superior son puestos a ON durante periodos 9x- 0 i . Hay
que tener en cuenta que, cuando el conmutador 3 es puesto a ON, el puente está operando en 
un modo en que la corriente de carga de circula a través de una rama del puente y las tres 
corrientes ac son nulas.
La estrategia de conmutación es repetida en los siguientes 5 intervalos de 60°, con los 
conmutadores 1-6 cambiando cíclicamente su papel. Por ejemplo, en el segundo intervalo de 
60°, el conmutador 1 del puente superior es mantenido a ON, y los conmutadores 2,4 y 6  son 
modulados.
El espectro armónico de la corriente de línea ac creado por este patrón es como sigue:
/. = Anld (2.31)
{ z 3 2 )
donde Id = corriente de salida de; y n = número de armónicos.
Para una corriente fundamental de pico dada, cinco armónicos de bajo orden presentes en la 
corriente de linea ac pueden ser minimizados ajustando los cinco periodos de conmutación 
0x- 0 i a fin de minimizar la función costo:
Fe = A% + Áf + + A¡23 -Mínimo (2.33)
bajo la restricción:
0<dl <91 <03 <04 <0, < — (2.34)
6
donde el valor de pico Ai de la corriente fundamental puede ser relacionado con el índice de 
modulación por la siguiente relación:
M  (2.35)
Nota: El índice de modulación M está definido por la siguiente relación M  = V 2 y - .
* d
A
Donde Ii es el valor rms de la componente fundamental de la corriente de línea ( I x = -^=) e 
la es la corriente de salida de.
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Otra restricción a considerar es que todos los pulsos generados por el patrón deben ser más 
anchos que la anchura de pulso a ON mínima de un GTO. Este aspecto llega a ser muy 
importante para rangos de GTO de alta potencia donde el tiempo de ON real mínimo tiene que 
ser mayor de 120-150[is. Este alto valor de íon no es una característica del GTO, sino una 
restricción derivada del tiempo de carga mínimo de la capacidad del circuito “snubber”
La solución al problema de minimización de la función costo con esas restricciones puede 
ser encontrada utilizando técnicas de minimización numéricas, como las propuestas en [2.7],
El resultado son unas curvas que muestran la variación de los periodos de conmutación 
0l - 0 5 con el índice de modulación. Estas variaciones siguen un comportamiento de casi línea
recta. Sin embargo, el proceso de obtención de dichas curvas es, desde el punto de vista de 
cálculo, intensivo por lo que no es apto para la implementación directa on-line. Para 
implementar este algoritmo PWM óptimo en un sistema on-line, la aproximación que se utiliza 
es la linealización a tramos de dichas curvas, para obtener un conjunto de ecuaciones que 
definen explícitamente cada periodo de conmutación (2.36), en las cuales las constantes K¿ y Ci 
son cuantificadas para rangos de modulación específicos:
[0(] = A /[*,]+[C ,] / = 1,2 ,3,4,5 (2.36)
La precisión del patrón de modulación resultante depende del número de segmentos lineales 
a tramos que son utilizados para aproximar cada patrón. Por ejemplo, en la Tabla 2.1 se 
muestran las constantes K¡ y Ci relativas a la linealización en dos segmentos dentro de rangos 
de modulación 0.2 < M ^  0.9, 0.9 <M  < 1.22, calculadas a partir de las ecuaciones no lineales 
completas presentadas anteriormente.
0.2 < M < 0.9 0.9 ^ M <  1.2
Ki 0.097 0.0742
k 2 0.133 0.1146
k 3 -0.135 -0.152
K4 0.035 0.016
k 5 0.14 0.14
Ci 0.0029 0.023




Tabla 2.1: Valores de las constantes K¡ y C¡ relativas a la linealización en dos segmentos.
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Por tanto, para un índice de modulación M, la ecuación [0,]=A/[K,]+[Cr] puede ser 
utilizada para determinar los cinco periodos de conmutación Ol - 0 5, con solamente cinco 
multiplicaciones y cinco sumas. Estos periodos de conmutación son entonces combinados para 
crear seis intervalos de tiempo, como se muestra en la Tabla 2.2, con estados de conmutación 
particulares siendo asignados a cada intervalo de tiempo basándose en el patrón PWM visto 
anteriormente (en esta Tabla sólo aparece el intervalo 0-60°).
Intervalos de 
tiempo
Oí 02-01 03-02 04-03 05-04 6O°-205 05-04
04-03 03-02 02-01 01
Conmutadores 
a On
S5,S6 Si,s6 S3,S6 S5,S6 S i,s6 S3,S6 S5,S6
Si,S6 S3,S<; S5,S6 Si,S6
Tabla 2.2: Diferentes intervalos de tiempo.
Tabla 2.3 muestra la variación en estos intervalos de tiempo para varios índices de 
modulación. Debe ser tenido en cuenta que la restricción de conmutación física limita el valor 
del índice de modulación a un máximo de 1.22, mientras que la limitación en el tiempo de ON 
de los dispositivos GTO utilizados limita el valor más pequeño de M a 0.2.
0J-01 0J-02 04-03 05-04 60o-2©5
M US US US us US
0.2 23.7 67.8 111.2 930.3 925.0
0.3 35.1 101.7 165.2 845.0 834.9
0.4 46.6 135.6 219.3 759.8 744.8
0.5 58.1 169.5 273.3 674.6 654.8
0.6 69.5 203.4 327.3 589.4 564.7
0.7 81.0 237.3 381.3 504.2 474.6
0.8 92.4 271.2 435.3 419.0 384.5
0.9 106.2 291.6 497.2 334.4 303.0
1.0 119.0 331.0 550.7 249.6 213.9
1.1 131.9 370.5 604.2 164.7 124.8
1.2 144.8 410.0 657.6 79.8 26.7
1.22 147.3 417.9 668.3 62.9 17.8
Tabla 2.3: Variación de los intervalos de tiempo en función del índice de modulación.
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3. Implementación de un rectificador controlado utilizando 
la teoría del convertidor matricial AC-AC.
3.1. Introducción.
Es bien sabido que un rectificador modulado por anchura de pulso (PWM) puede 
idealmente producir una corriente de variable de salida libre de rizado con corrientes de 
entrada sinusoidales. Por el contrario, un convertidor convencional con tiristores produce 
substanciales armónicos de bajo orden en la tensión y corriente de salida y opera con un factor 
de potencia atrasado que se empeora cuando la tensión de salida decrece.
Pueden ser obtenidas significantes mejoras en el funcionamiento de un convertidor 
convencional a tiristores utilizando un puente GTO conmutado PWM, lo cual reduce los 
armónicos de bajo orden a expensas de incrementar los de ordenes superiores. Sin embargo, la 
implementación en tiempo real de tales algoritmos de conmutación PWM puede ser difícil.
La estructura del llamado convertidor matricial ac-ac es óptima desde el punto de vista de 
mínimo número de conmutadores y requisitos mínimos de filtrado. La tensión de salida es 
conmutada basándose en un patrón PWM con frecuencia de modulación fija, obteniendo una 
distorsión armónica de salida mínima y un factor de potencia a la entrada especificado. El 
factor de potencia a la entrada puede ser fácilmente ajustado en un rango que es limitado por el 
factor de potencia a la salida. La estrategia de modulación que produce estos beneficios fue 
obtenida de forma rigurosa por Venturini y Alesina [3.1],[3.2]. Sin embargo, hasta ahora, los 
beneficios de dicha estrategia de modulación no han sido explotados para los requisitos de 
entrada/salida.
En lo que sigue, se va a utilizar la teoría de conmutación de Venturini empleando un 
convertidor matricial ac-ac reducido como convertidor ac-dc [3.3]. La implementación se 
consigue fijando la frecuencia de salida deseada a cero, dejando una fase de salida 
desconectada, y permitiendo que la corriente de salida de fluya a través de una carga conectada 
entre las otras dos fases. El convertidor resultante presenta unas corrientes de entrada 
sinusoidales con un factor de potencia a la entrada unidad sobre el rango completo de 
tensiones de salida, generando únicamente armónicos de ordenes superiores, siendo fácilmente
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extensible a una operación reversible. Además, el algoritmo de conmutación puede ser 
fácilmente implementado en tiempo real mediante la utilización de control digital.
3.2. Convertidor matricial ac-ac.
Un convertidor matricial ac-ac trifásico consta básicamente de nueve conmutadores 
bidireccionales que constituyen una matriz de forma que cualquier fase de entrada puede ser 
conectada a cualquier fase de salida en cualquier momento. En principio, para un conjunto 
dado de tensiones de entrada trifásicas, cualquier conjunto deseado de tensiones de salida 




Fig. 3.1 : Convertidor matricial ac-ac trifásico.
La topología correspondiente al convertidor matricial fue investigada por primera vez en 
1976 desarrollándose con posterioridad una estrategia generalizada de conmutación a alta 
frecuencia [3 .1] que llevaba a una relación tensión de salida/tensión de entrada limitada a un 
valor de 0.5. Posteriormente [3.2] se demostró cómo añadiendo componentes de tensión del 
tercer armónico y secuencia cero a la tensión de salida ac deseada se incrementaba la relación 
de transferencia en tensión hasta 0.866. Dicho esquema propuesto, también genera 
implícitamente corrientes de entrada sinusoidales con un factor de potencia unidad, 
independientemente del factor de potencia de la corriente de salida por la carga.
3.3. Límites físicos de operación de un convertidor matricial.
Dado un conjunto de tensiones de entrada trifásicas:
' v M Vi cos(¿y;/)
[f( ')]= = F; c o s ^ / -  2;r/3)
K Á ‘)_ Vi cos(<y¿/ + 2;r/3)
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X M ' K M V0 cos(<u0í + #„)
V M = K M = \M(f)\ Vaif) = Vo cos(a¿ + 90 -  2 x / Í )
KM . r M Vtl cos(m0t + f  2tt/3)
se trata de determinar la función de conmutación M(t) que produzca el conjunto de 
tensiones de salida:
(3.2)
donde 0 O = ángulo de fase arbitrario de la tensión de salida.
Independientemente de la estrategia de conmutación adoptada, existen limites físicos en la 
máxima tensión de salida alcanzable. Consideremos la envolvente del conjunto de las tres 
tensiones de entrada, Fig. 3.2(a). Para un completo control de la tensión de salida en cualquier 
momento, la envolvente de las tensiones de salida objetivo debe estar completamente contenida 
dentro de la envolvente continua de estas tensiones de entrada. Esta restricción limita la 
tensión de salida alcanzable a 0.5 de la tensión de entrada. Este limite puede ser mejorado 
añadiendo un tercer armónico a la frecuencia de entrada a todas las tensiones de salida 
objetivo. La adición de este tercer armónico modula la envolvente de tensión de salida 
alcanzable para seguir al máximo la región continua de tensión de entrada, Fig. 3.2(b), y por 
tanto incrementa el rango de tensión de salida alcanzable a 0.75 de la entrada cuando el tercer 
armónico tiene un valor de pico de VJ4. La figura 3.2(c) es una presentación alternativa de la 
figura 3.2(b), la cual muestra la envolvente de la tensión de salida alcanzable allanada.
Una nueva mejora en la relación de transferencia puede ser alcanzada restando un tercer 
armónico a la frecuencia de salida a partir de todas las tensiones de salida objetivo. Esto 
minimiza la envolvente de las formas de onda de tensión de salida a 0 .8 6 6  de la tensión de fase 
de salida de pico, como se muestra en Fig. 3.2(d), donde el tercer armónico tiene un valor de 





VJ v in= - ^ -  = 0.866
7  0.866
v. VVa eos{(0 0t + <9J+-Lcos(3£t>,0 —f-cos(3co0t + 39a)
4 o
V. VV0 eos {a>0t +  0O-  2^/3)+—c o s ( 3 ío ,0  — j-cos(3 eo0t +  30a )
4 6












Fig. 3.2: Límites físicos de operación de un convertidor matricial ac-ac.
3.4. Estrategia de modulación para







cos(3e>,Y) 1/ c o s ( k n ot + 3 0 o)
cos(3íy(0 0A cosQ o> 0t + 3 0 o)
cos(3¿y,0
u
cos(3<yo/+ 3 0 o)
B
Los elementos de [m(t)] tienen las siguientes restricciones:
0 < mjj < 1 para l < i < 3 y l < j < 3  
y la restricción de continuidad de la corriente:
(3.5)
(3.6)
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Hay que tener en cuenta que el factor de escala para el conjunto de tensiones de salida [B] 
ha sido cambiado para permitir que la solución analítica sea determinada. Esto no afecta a la 
forma de onda de la tensión de salida, ya que el nuevo factor de escala iguala V¿/4 a la máxima 
relación de transferencia de 0 .8 6 6 .
Pasemos ahora a considerar únicamente el conjunto de tensiones de salida parciales [A]. 
Este conjunto de tensiones puede ser obtenido multiplicando la tensión de entrada bien por una 
secuencia positiva de sinusoides en (©o + ©i) bien por una secuencia negativa de sinusoides en 
(©o -  © i), como se puede ver a continuación:
™+(l) m+(2) m„(3)' O ' »  (1) «(3) m_( 2)
m+(2) m+(3) TO+(1)
"I
m_(2) ™ - ( l ) m_(3)
mt (3) m+(1) (2) J .«-(3) m.(2) « -  0 ) .
(3.8)
donde:
(0  = cos[(<y0 +<y,)/+0o -  (/ -  1)(27t /  3)] 
m (i) = cos[(®0 -io :) t+60 -  (i -  1)(2 t t /3)]







tan(p f  ángulo de entrada) 
tan(p f ángulo de salida)
tan (p f ángulo de entrada)
(3.10)
tan( p f ángulo de salida)
Una aproximación similar para el conjunto de tensiones de salida [B] y [C] nos lleva a:
M b = J
X ( l ) «♦(2 ) »+(3)‘
+
V ( i ) «-(3) " - ( 2 )
" +(1) « .( 2 ) " .(3 ) »-(i) "-(3) »-(2 )
_«+0 ) «♦(2 ) n*(3)_ »-0 ) «-(3) »-(2 ).
(3.11)
con
n_ (i) = cos[4®i/ - ( í '- l ) (2 ^ ’/3)] 
n (j) = c o s [ 2 ® Y  -  (i -  l)(2 /r /3)]
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<7.(2) <7.(2)' 2 9-0) ?-(3) <7-(2)'
<7.0) 9.(2) <7.(3) H— — í-0) <7-(3) <7- (2)
_<7+0) 9.(2) V.(3). .?-0) <7-(3) <7-(2).
(3.14)
donde
q+ (/) = cos[(3<y0 + coi )t + 30o -  (/ -  / 3)],
q_ (/) = c o s [(3 íü 0 -  ú)t )t + 30o -  (ii -  / 3)]
1 V8x+82= - - ^ -  
1 3  3 F
(3.15)
(3.16)
Para satisfacer la restricción de continuidad en la corriente, debe ser añadida a [m(t)] una 
matriz identidad 3x3, para obtener la solución completa:
[*»(0]= |  M + H  +[">]*+ [m]c (3.17)
Los coeficientes yx, y2, 8Xy S2 son escogidos para maximizar la relación de transferencia
V
—  sin violar las restricciones y sus valores son:
V.
1 K
6 S  V, ’ Yl 6-JÍ V,
7  V.
\ V  I V8X= ~ ^ - ,  S2 = ~ - ±  
1 6  V 2 6 V
(3.18)
(3.19)
3.5. Reducción de un convertidor matricial a un rectificador 
controlado AC/DC.
Para hacer operar un convertidor matricial como un rectificador ac/dc, la frecuencia de 
salida ©o es puesta a cero, y el ángulo de fase de la tensión de salida 6 o es puesto a 30°. Esto 
conduce las fases de salida a máximo, mínimo y cero de tensión, respectivamente. Una máxima
3tensión de de 1.5xV¡ (Vdcmx ~ ) es entonces alcanzable entre las dos fases extremo, si la
V3magnitud de la tensión de salida ac es puesta a 0.866 de Vb, (V0 =— Vt ), mientras que la
2
tercera fase está disponible como terminal “center tap” a cero de tensión. Matemáticamente, 
esta reducción causa que la tensión de salida objetivo [Vo(t)] se reduzca a:
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V0 eos 30o +^-J=cos(3¿y./) 
V
cero + — cosi} coi) 
2V3
-  V0 cos30° + ~ j ^  cos(3ffl,í)
y la función modulación del convertidor matricial [m(t)] se reduce a: 
[«(/)]=
« n (0  «12 (0  l - « n ( 0 -»»i2 ( 0
«21 (0  «22 (0  l-"»2l(0-»»22(0




2 F Í 1  7 1 1 1
« „ ( 0 = ^ j- m L| - cos(<y,0+ — cqsC ^ . O cos(4® ¡ 0 |+ -
„  2 F. f l  ,  2* \ 7 , 2tt. 1 .. , 2 » 0  1
OT,2()=V j U 2 “ s(^ " T ) + ^ OTS(^ , + T ) “ 3 ? ^ ' , “ T )r i
2 V í 7 1 ] 1
« 2i(0  = ^ - j ^ |c e r o + — cos(2ffl,0-— c o s f ^ O j + j
/.c 2 K. f 7 2* . 1 , 2 * .] 1
m a® = T r f t ™ +ñ ^ s +T ) ' 3 6 ^ ' - T )r i
2 V f 1 7 1 1 1
«31 (0  = ^ y r j -  -cos(t»(0 + — cos(2«i0  - — cos(4(u,0j+ -
/.3 2 K  í 1 ,  2x. 7 , 2x. 1 , ,  , 2w.l , 1, (0  = - t= — < — cosí coi------ ) + — cos(2tf>/+— ) -----c o s( 4 g) í  )  >+—
y¡3 Vi \  2 V ‘ 3 36 ' 3 36 1 3 J 3
bajo la simplificación de ©o, Oí iguales a cero, 0o igual a 30°, factor de potencia unidad a la 
entrada, y calculando solamente mn(t), mi2(t), m2i(t), m22(t), m3i(t) y m32(t) debido a la 
restricción de continuidad en la corriente.
Estas seis expresiones definen el tiempo de ON fraccional de los seis conmutadores Su, Si2, 
S21, S22, S3i y S32 del convertidor matricial, dejando los conmutadores Si3, y S33 que 
conduzcan durante el resto de cada periodo de conmutación At.
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Cada una de estas expresiones requiere una tabla, una multiplicación y una suma para su 
cálculo, y esto puede ser fácilmente conseguido dentro de un ciclo de conmutación utilizando 
un microprocesador con capacidad de multiplicación hardware. Las expresiones coseno 
sumadas pueden ser almacenadas para cualquier grado deseado de precisión, sin excesivos 
requisitos de memoria para el procesador. Por tanto, el nuevo algoritmo permite un control 
muy fino de la modulación del puente y, en consecuencia, de la tensión de salida. Además, 
como vamos a ver posteriormente, para algunas variaciones topológicas del convertidor 
reducido, los conmutadores S21, S22 y S23 no necesitan ser implementados físicamente y, por 
tanto, las expresiones de modulación ni2i(t) y m22(t) no necesitan ser calculadas.
3.6. Variaciones topológicas del convertidor matricial reducido, 
operando como rectificador AC-DC.
La implementación de un convertidor matricial completo ac-ac requiere nueve 
conmutadores bidireccionales. Debido a que no están todavía disponibles en el mercado 
conmutadores bidireccionales no genéricos, para la implementación de este convertidor son 
necesarios 18 conmutadores unidireccionales. Sin embargo, para la implementación del 
rectificador controlado, el número de conmutadores unidireccionales requerido puede ser 
reducido substancialmente como sigue:
1) Para una salida de “single-ended”, la impedancia de salida es conectada entre las dos 
fases extremo y los tres conmutadores bidireccionales de la fase cero de tensión no necesitan 
ser físicamente implementados pues no manejan corriente. El control de la tensión de salida es 
alcanzado por modulación de la magnitud de la tensión de salida objetivo (Vo) entre V y 
0.866V*.
Esta configuración soportará implícitamente regeneración de carga, pues los 6 
conmutadores restantes son bidireccionales. El controlador de modulación debe ser escogido 
para invertir el factor de potencia en la carga cambiando la tensión de salida de, mientras el 
puente sigue dentro de un ciclo de conmutación.
El convertidor matricial requiere 12 conmutadores unidireccionales para implementar los 6 
conmutadores bidireccionales que se requieren, pero esto no es peor que los 12 conmutadores 
unidireccionales requeridos por la aproximación convencional del doble puente y tiene la 
ventaja de un cruce regenerativo implícito sin la necesidad de tiempo muerto.
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Fig. 3.3 : Convertidor matricial ac-dc bidireccional con salida de “single-ended”.
2) Para una salida de “single-ended” sin capacidad regenerativa, los 6 conmutadores 
bidireccionales pueden ser hechos unidireccionales ya que ahora únicamente conducen 
corriente en un sentido. En esta configuración, el convertidor tiene la misma topología que un 
rectificador controlado PWM estándar y utiliza el mismo número de conmutadores. No se 
requieren diodos de libre circulación para manejar la corriente de carga inductiva, ya que el 
algoritmo Venturini crea implícitamente un camino para la corriente continua de carga como 
condición de su solución. Esta topología también tiene la ventaja de ser capaz de generar una 
tensión de salida positiva o negativa simplemente con un cambio en la modulación (es decir, 














3) El convertidor puede ser también utilizado para crear una alimentación de dual “center- 
tapped” con capacidad regenerativa en ambas alimentaciones, tanto en la positiva como en la 
negativa. Para operar de este modo, las impedancias de carga son conectadas entre la tercera 
fase de tensión cero y las dos fases extremo.
Las impedancias de carga no necesariamente deben ser equilibradas (cargas iguales) y las 
corrientes de carga estarán desfasadas con respecto a las tensiones de carga. Dado que el 
algoritmo Venturini desacopla los factores de potencia a la entrada y a la salida del
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convertidor, las corrientes de entrada permanecerán sinusoidales y con factor de potencia 
unidad independientemente del estado de las corrientes de salida por la carga.
Esta implementación requiere el conjunto completo de los 9 conmutadores bidireccionales, 
pero ofrece una capacidad que no puede ser alcanzada por ninguna otra topología en puente.
V0i +Ve
-V e




4) Se puede conseguir una reducción en el numero de conmutadores de 3) haciendo operar 
al convertidor como una alimentación de “center-tapped” sin capacidad regenerativa. En este 
caso, los conmutadores superiores pueden ser hechos unidireccionales en el sentido directo y 
los inferiores, en el sentido inverso. Sin embargo, para la fase de tensión cero todavía se 
requieren conmutadores bidireccionales para conducir la diferencia entre las corrientes de fase 
positiva y negativa en condiciones de carga no equilibrada. Por tanto, se requieren todavía 12 
conmutadores para implementar el convertidor, el mismo número que se requeriría para 
implementar dos puentes PWM o SCR. Sin embargo, la implementación del convertidor 
matricial ofrece la ventaja de un “tracking” implícito entre las alimentaciones positiva y 
negativa, controlado por un sistema de modulación.
+Ve
-V e
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3.7. Reducción de un convertidor m
de tensión (Voltage Source Inver
fuente de corriente (Current Sou
Para hacer operar un convertidor matricial VSI, la frecuencia de entrada ©j, el ángulo de 










Como yi2(OyKi(l) tienen el mismo valor, pueden ser combinados en una sola fuente 
de tensión, y los conmutadores S12-S13, S22-S23, y S32-S33 pueden ser combinados en
f * '
conmutadores simples s12, s22 y S32 como se muestra en la siguiente figura:
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Además, la restricción de continuidad de la corriente en la parte de salida del convertidor
• t i
obliga a que un par de conmutadores (Su, S l2 ), (S21, S2i ), (S31, ^32 ) deba estar a ON en
cualquier momento. En consecuencia, la sección de conducción inversa de cada uno de estos 6 
conmutadores bidireccionales puede ser eliminada. Para comprender mejor esta reducción, 
consideremos el caso de una corriente directa saliendo del terminal de salida V0i. Si el
t
conmutador Su esta a OFF, el diodo inverso a través del conmutador sl2 conducirá la 
corriente de salida. Cuando el conmutador Su pase a ON inmediatamente pasará a conducir la
1
corriente de salida procedente del diodo inverso de ^1 2 . Por tanto, no es necesario que la
f
capacidad de conducción inversa de Sl2 sea controlada, y la sección activa de conducción 
inversa de este conmutador puede ser eliminada.
Consideraciones similares se pueden aplicar a todos los 6 conmutadores, pudiéndose 
alcanzar una reducción a la topología en puente VSI convencional como la mostrada en la 
anterior figura.
La magnitud de la tensión de salida del convertidor puede ser expresada en términos de la 
tensión de entrada de VdC:
Para:
6t = 0 ° ; P* ~Vn —Va =1.5F¡ (3.23)
Debido a que la máxima tensión de salida que puede ser alcanzada en un convertidor 
matricial es 0.866V¡, el valor máximo de la tensión de salida VSI es:
K,(max) = 0.866Í-^- = 1.15—  (3.24)
'  1.5 2
el cual es el mismo que para los algoritmos PWM que podemos encontrar en la bibliografía
[3.10].
La relación de transferencia del convertidor matricial se reduce a:
X,(0" (i-*),wr v‘
Vn(f) = {1-ot21(0} _Yl
7.(0. .">31 (0 {i-»>3i(0}_ 2
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y las funciones de modulación a baja frecuencia se reducen a:
m n  ( 0  =  /w jj= rc o s (< y 00  -  cos(3<y00 + 1  j  ■+ i
">2i (0  = m j - j j  cos(íV  -  y - )  -  ^  cos(3íV )  + +  j
«si (0  = »»{J = c o s ( a y + y ) -  cos(3©00 + 1
donde:
m= relación de modulación (0 < m < 1)
bajo las simplificaciones de ©0, 0¡, y 0o iguales a cero, factor de potencia unidad a la entrada 
independientemente del factor de potencia a la salida, es suficiente con calcular mn(t), m2i(t), 
m3i(t) debido a las restricciones de continuidad de corriente.
Las ecuaciones anteriores pueden ser organizadas de forma mas convencional eliminando el
término — del término de modulación (a m=l), y reescalando el límite superior de modulación 
6
a 2/V 3, o 1.15. Las tres expresiones de modulación pueden ser expresadas como: 
mw (0  = OT | “ COs(ffl0í) -  ^ cos(3ü)0/ ) | + i
m2l (t) = m 'jicos(< V  ~ y )  - ^ cos(3fi,o0j
mn (t) = ni cos(<V + cos(3a)0/)J  + 1
donde:
ni = relación de modulación reescalada (0 < m < 1.15)
Si lo que se pretende es hacer operar un convertidor matricial como un CSI, el convertidor 
opera en modo inverso, con la frecuencia de salida ©o puesta a cero y el ángulo de fase de 
salida 0o a 30°. Sin embargo, para sen consistentes con las ecuaciones anteriores, se seguirá 
utilizando el término “salida” para referirse a la parte de fuente de corriente y el término 
“entrada” para referirse a las corrientes ac resultantes.
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s32
Oo
X ,(0 " I Q cos30°
i(0 = 0
/ - ( O . - / Ocos30°
Fig. 3.9: Convertidor matricial reducido a CSI.
Bajo estas condiciones, con una fuente de corriente conectada a la “salida” como se muestra 
en la anterior figura, las corrientes de “salida” son:
(3.26)
Dado que Io2(t) es cero, (instantáneamente y en promedio debido a las consideraciones de 
continuidad de corriente), los conmutadores S21, S22, S23 no se requieren. Además, los 
conmutadores restantes están restringidos por las consideraciones de continuidad de corriente 
y nunca cortocircuitar los terminales de entrada. En consecuencia, pueden conducir únicamente 
corriente desde la fuente de corriente en sentido directo, por lo que las secciones de 
conmutadores en conducción inversa no son necesarias. De esa forma se llega a la topología 
CSI convencional.
La magnitud de la corriente de entrada del convertidor puede ahora ser expresada en 
términos de la fuente de corriente de real IdC como sigue:
Para
0o=3O°; /* = /„c o s(3 0 0) = / „ ^ (3.27)
Teniendo en cuenta consideraciones de balance de potencia, a factores de potencia unidad a 
la entrada y la salida, la relación de transferencia en corriente máxima que puede ser alcanzada 
es Ij=0.866 lo, y el valor máximo de la corriente de entrada CSI:
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/,(max) = 0.866 de _
cos(30°)
= / de (3.28)
es decir, el valor de pico de la corriente de entrada ac iguala la fuente de corriente de. Este 
es el valor máximo que puede ser alcanzado bajo una estrategia de modulación CSI sin la 
introducción de armónicos de bajo orden.




7 » ( 0 .
" » „ ( / )  mn(t)
mu(t) m32(t)
{1 - m„( í) - mn (í) }
4°
- i de
y las expresiones de modulación a baja frecuencia se reducen a: 
mn (t) = m |ic o s (o ,0 + ^  cos(2íu,í) -  ^  cos(4o(o | + j
f l  ,  ^ 2n . 7  ^ 2n . 1  ^ 2x A 1mn (0  = m ~  eos(eott -  — )+ — cos(2o,.í + y ) “ — cos(4<b,/--—) V+ -
OT3i ( 0  =  m í— c o s f a O + -~cos(2m,t) -  ^ c o s ( 4 o (í ) | + |
f 1 2 7t 1 2 n  1 2n  1 1
m 32 (0  = m\ - - e o s ( © , * cos(2<u,/+ — ) - — cos(4or/ - — )!•+ -
(3.29)
donde m = relación de modulación (0 < m < 1) bajo las simplificaciones de ©o igual a cero, 
6o igual a 30°, factores de potencia unidad a la entrada y a la salida se calculan únicamente 
mn(t), mi2(t), m3i(t), y m32(t) debido a las consideraciones de continuidad de corriente.
Nota: Obviamente, a partir de estas expresiones de modulación, es fácilmente comprobable 
como el factor de potencia a la entrada es la unidad. A partir de la Fig. 3.9 o de la ecuación 
(3.29):
In =(mn -m 33) lJc
I,1 ={mn -m 3l)Iic
I i l  =  (***13 ”  * **33 K *
donde:
mu -m 2l =m eos(a), t)
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mn -  m22 = m eos , 2 n  a>f-
V 
f





De lo que se deduce que las corrientes de entrada promedio (recordemos que son pulsantes) 
están efectivamente en fase con las tensiones de fase y, por tanto, el factor de desplazamiento 
es la unidad.
Estas cuatro expresiones definen el tiempo de ON fraccional de los cuatro conmutadores 
Su, S12, S3i, y S32 del puente CSI, dejando a los conmutadores S13 y S33 conducir durante el 
resto de cada periodo de conmutación At. Estas expresiones requieren 4 tablas, 4 
multiplicaciones y 4 sumas para su cálculo.
El desarrollo anterior requiere que el factor de potencia a la entrada sea la unidad, pero esto 
no ocurrirá en situaciones practicas en que el convertidor es, por ejemplo, utilizado para una 
aplicación de “drive” de velocidad variable. La siguiente argumentación muestra que esto no 
afecta a la validez del algoritmo.
Suponiendo que las tensiones de entrada son sinusoidales de la forma:
(3.30)
donde 9, es el ángulo de fase entre las corrientes de entrada objetivo y las tensiones de 
entrada, pero no es utilizado para variar los términos /?.
Dado que:
X ( ‘)~ Vi cos(cDit + Oj)
f c « ]= yJt) = Vi cos (eos + 9¡ -  2^ /3)
yjf). V¡ cos(¿y,7 + 9i + 27t¡3)
X M mn (0  mn (f) mu (t) v M
r J O - «21  (0  miA‘) ma (t) K ii')
KÁ‘l m3í(t) mn (t) m22(t) f j ‘)_
(3.31)
Ki = m\At)VA t)+ mn{t)VnQ)+mn(t)V¡At) (3-32)
K l = mn m , ( 0  + m32 (OK 2 (0  +  «33 (0 K ¡ (0
y K 2 (0  no se requiere debido a que los conmutadores S21, S22 y S23 han sido eliminados.
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Sustituyendo (t) , m ^ t)  y teniendo en cuenta las consideraciones de continuidad en la 
corriente, después de alguna manipulación.
Ki (0  = mVt j ^ cos3  +^-cos(3o,/ + 9 , ) - -^cos(3<y,/ -  9t ) |  
Ki (0 = m ^ | - ~ cos^/ + ~  cos(3 a,t + 0 , ) - - ^  cos(3 <o,t -  9,) j
(3.33)
y la fuente de tensión de:
K c ( t )  = Vol(t)-V c3(t) = jm cos9 l V,
Tal y como se comentó en el apartado 3.5, una máxima tensión de de 1.5xV¡ (Vdc^
es entonces alcanzable entre las dos fases extremo, con cos0i = 0 y m = 1.
El balance de potencias a través del convertidor es satisfecho pues:
(3.34)
P,„ = -^ /,c o s6 »  =L5Vim Idccos9l =VdcI dc=PM (3.35)
y el algoritmo CSI es válido incluso si el factor de potencia a la entrada no es la unidad.
3.8. Obtención de tensiones de salida negativas.
La topología mostrada en Fig. 3.10 posee, como se ha comentado anteriormente, la ventaja 
de poder invertir el factor de potencia en la carga cambiando la tensión de salida de, 
manteniéndose el puente dentro de un ciclo de conmutación. A fin de generar una tensión de 
salida positiva o negativa, es necesario simplemente, un cambio en la modulación, que consiste 
en añadir 180° al ángulo de fase arbitrario de la tensión de salida.
sn
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La frecuencia de salida (Do es puesta a cero, y el ángulo de fase de la tensión de salida 6o es 
puesto a 210° (30°+180°). Matemáticamente, esta reducción causa que la tensión de salida 
objetivo [Vo(t)] se reduzca a:
[m\=
-V 0 COS 30 H 7 =  COS( SC D f t )
2V3
V
cero + —t=cos(3 (ú£) 
2V3
V0 eos30° h—~j= cos(3<y/) 
2V3
(3.36)
y la función modulación del convertidor matricial [m(t)] se reduce a:
k o l=
mn(0  mn (0  l~ mn (0 ~ mn (0




m"  ^  = +^(¡co^ 2co^  “  ^ cos(4a,. ' ) | + J
/.V 2 K, í 1 . , 2x .  7 , 2x. 1 „ 2 » .I 1
m'Á‘ f-T)+Iicos(2fl,',+T)"^cos(4fl,''"T)r i
m3i (0 = '7 =7 ?'j~ cos(<a(0+^cos(2<u,/) -  ^ cos(4ffl(/ ) |+j
. .  2 F„ f 1 , 2 a \  7 , 2 a \ 1 , 2 * 0  1
^ (/) = ^ {2^®^‘T) + 36^2®'/+T)_36CM(4®'<_T)r i
OT13 = 1 -  /nil (0 -  mi2 (0 
mn = \-m Jt( t)-m 12(t)
Desde el punto de vista de las corrientes, con una fuente de corriente lo conectada a la 
‘salida”, las corrientes de “salida” son:
(3.38)
~U<f) — IQ cos30°
/« (O = 0
/ - ( 0 ; I Q cos30°
Y la relación de transferencia en corriente del convertidor matricial se reduce a:
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I,Át) =
M < ) _
mn(0 mu (t)
ml2(t) ma (t)





mu (0 = . { - I c o s ^ O + ^cos(2¿y.O -  ^  cos(4¿y,oj+-j
/ . í 1 / . 2;z\ 7  ^ 2;rx 1  ^ 2ff\l 1
»»12 (0  = '” •)--e o s  (o,/ - — ) ■+— cos(2ffl,í+ — ) cos(4m,í — —) U  -
OT31(í) = m|^cos(íB¡0 + ^ co s(2 ff l,0 -^ c o s(4 a> fo | + j
/^\ í 1 . 2;rx 7  ^ 2;i\ 1 „ 2;z\l 1m3 2 (/) = m j-eos(aj,/ - — ) + — cos(2<y,/+ — ) - — cos(4a>, f - — )!•+ -
donde m = relación de modulación (0 < m < 1) bajo las simplificaciones de ©o igual a cero, 
0o igual a 210°, factores de potencia unidad a la entrada y a la salida se calculan únicamente 
mn(t), mi2(t), m3i(t), y m32(t) debido a las consideraciones de continuidad de corriente.
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4. Convertidor matricial AC-DC bidireccional.
4.1. Introducción.
En este capítulo se va a profundizar en el estudio del convertidor matricial AC-DC 
bidireccional.
Primeramente se va a hacer un repaso de las relaciones más importantes que definen el 
funcionamiento de dicho convertidor.
Seguidamente se pasará a introducir la secuencia de conmutación óptima para los 
conmutadores del convertidor ya que, hasta el momento, únicamente disponemos de las 
funciones de modulación las cuales derivan de un análisis en baja frecuencia y, por lo tanto, no 
nos dan ninguna indicación de cualquier secuencia de operación preferible dentro de cada 
periodo de conmutación. Una vez definida dicha secuencia de conmutación óptima se podrá 
hacer la asignación de ciclos de trabajo a cada uno de los interruptores que componen el 
convertidor matricial, la cual dependerá del sector de la tensión de entrada en que nos 
encontremos.
Posteriormente se obtendrá una representación vectorial de nuestro convertidor 
comprobando que, con dicha representación, los resultados que se obtienen son los mismos 
que con el tratamiento seguido hasta ese momento.
Para finalizar el capítulo se planteará una estrategia de conmutación segura de los 
conmutadores de cuatro cuadrantes que constituyen el convertidor a fin de evitar 
cortocircuitos entre fases o que la carga quede en circuito abierto.
73
Capítulo 4     Convertidor matricial AC-DC bidireccional
4.2. Relaciones importantes.
Vamos a repasar las relaciones a tener en cuenta para el convertidor matricial ac-dc 
mostrado en Fig. 4.1:
Por una parte, la magnitud de la tensión de salida ac (V0) es fijada a:
r . . £ y .
0  2 '
mientras que la tensión de salida de puede expresarse como:
Fig. 4.1 : Convertidor matricial ac-dc bidireccional.
(4.1)
y el índice de modulación:





En consecuencia, las tensiones de salida ac y de están relacionadas por la siguiente 
expresión:
V*=Vp„ = ^ m V 0 (4.4)
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Como puede observarse en (4.2), la tensión de salida máxima del convertidor está limitada 
al valor mínimo de la tensión de salida de un rectificador de 6 pulsos, es decir, 1.5V¡, donde V¡ 
es la amplitud de la tensión de fase, debido a que es reductor.
A
2Vi -
Tens ión  t r i f á s i c a  r e c t i f i c a d a
1 5V,
del
Fig. 4.2: Límites de la tensión de salida del convertidor.
La relación entre L, y la corriente de real Iac es:
(4.5)
La magnitud de la corriente de entrada puede ser expresada en función de la fuente de 
corriente de real:
/ , = » / *  (4.6)
y el índice de modulación:
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4.3. Secuencias de conmutación óptimas.
Las funciones de modulación definidas, definen los intervalos de conmutación a ON dentro 
de un periodo de conmutación. Sin embargo, como estas derivan de un análisis en baja 
frecuencia, no dan ninguna indicación de cualquier secuencia de operación preferida dentro de 
cada periodo de conmutación. Dichas funciones definen los intervalos de ON fracciónales de 
los 6 conmutadores del convertidor durante cada periodo de conmutación, pero la estrategia 
de conmutación también implica controlar los conmutadores del semipuente superior y del 
semipuente inferior el circuito de Fig. 4.1 de forma independiente, así como mantener la 
continuidad de la fuente de corriente de. Esta restricción es implícitamente satisfecha por el 
algoritmo de modulación del convertidor matricial reducido. Sin embargo, la secuencia de 
conmutación de los tres conmutadores en cada semipuente no esta definida por el algoritmo, y 
se utiliza el análisis de vectores espaciales del proceso de conmutación para identificar la 
secuencia de conmutadores óptima.
Si los disparos de los conmutadores del semipuente superior e inferior son organizados de 
forma que el intervalo de tiempo central en el periodo de conmutación sea siempre el más largo 
o el más corto de las tres posibles alternativas, el patrón de conmutación resultante es el 
mostrado en Fig. 4.3, para coit + Oi =10° (Se ha de tener en cuenta que el ángulo de fase de 
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Fig. 4.3 : Secuencia de conmutación para CSI.
En Tabla 4.1 podemos observar los 9 estados posibles de conmutación de un puente CSI.
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Grupo N° P n Vnn 1.1 I12 1.3 S11S12S13 S31S32S33 Estado
1 1 a c v« Ido 0 "Ido 100 001 Ii
1 2 b c Vbc 0 Ido "Idc 0 1 0 001 I2
1 3 b a -v.b "Ido Ido 0 0 1 0 100 I3
4 c a -V* “Ido 0 Ido 00 1 100 L
1 5 c b -Vbo 0 "Ido Ido 00 1 0 1 0 I5
1 6 a b v.b Ido “Ido 0 100 0 1 0 L
2 7 a a 0 0 0 0 100 100 l7
2 8 b b 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0 I*
2 9 c c 0 0 0 0 00 1 001 L
Tabla 4.1: Combinaciones de conmutación del convertidor.
Los estados I7, h  e I9 representan los “estados nulos” que utilizaremos para generar los 
tiempos muertos.
Fig. 4.4 muestra los distintos estados por los que atraviesa el convertidor con co¡t, así como 
la secuencia de paso óptima y los conmutadores a ON en cada estado.
Si2S33
Secuencia ( h ) Secuencia
S n S l2  S13 L S11S 13 S12
S31S 32 S33 i SjiS33 S32
< J )  SU S33
Si 3 S 33
Secuencia 
S12SU  S13 
S32S 31 S »
Secuencia 









S n  S 32
S13S32
Fig. 4.4: Representación de los estados por los que atraviesa el convertidor.
A partir de Fig. 4.4 puede ser visto que únicamente dos estados “no nulos” se crean durante 
el periodo de conmutación, con intervalos de tiempo:
Ii=> (m33-mi3) AT
Ió=> (m32-mi2) AT
Sustituyendo las expresiones de m33(t), mi3(t), m32(t), y mi2(t);
Ii=> (m33-mi3) AT =m sen ((o,t+30°) AT 
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Un resultado similar puede ser obtenido para cada segmento de 60°, utilizando diferentes 
combinaciones de las funciones de modulación y organizando apropiadamente las secuencias 
de conmutación de los conmutadores de los semipuentes superior e inferior. Los estados 
resultantes (óptimos), los cuales crean la forma de onda de la corriente de salida, son 
mostrados en Tabla 4.2:
Sector de ©it Primer estado Duración Segundo estado Duración
I)-30° -> 30° Ii (m33-mi3)AT L (m32-mi2)AT
H) 30° -» 90° Ii (mn-m3i)AT I2 (mi2-m32)AT
III) 90° -> 150° I3 (m3i-mn)AT I2 (m33-mi3)AT
IV) 150°->210° I3 (mi2-m32)AT 14 (mi3-m33)AT
V) 210° ->270° I5 (m32-mi2)AT L (m3i-mn)AT
VI) 270° -» 330° I5 (mi3-m33)AT L (mn-m3i)AT
Tabla 4.2: Estados resultantes para cada segmento de 60°.
Dentro de cada segmento de 60°, la secuencia de los conmutadores puede ser invertida sin 
afectar a la creación de los estados. Sin embargo, estudios de simulación han mostrado que 
dicha secuencia es la mejor alternativa.
Secuencia
Sector de ©¡t Semipuente superior Semipuente inferior
I) -30° -* 30° Si3SnSi2 S33S3iS32
H) 30° 90° SnSi3Si2 S3iS33S32
m ) 90° -* 150° S11S12S» S3iS32S33
IV) 150°->210° S12S11SB S32S3iS33
V) 210°->270° Si2Si3S„ S32S33S31
VI) 270° -»  330° Si3Si2Sn S33S32S31
Tabla 4.3: Secuencia óptima.
4.4. Asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares.
Vamos a asignar ciclos de trabajo a cada uno de los interruptores del convertidor matricial 
aodc mostrado en Fig. 4.5. Se ha introducido un cambio en la nomenclatura de los 
conmutadores para facilitar la comprensión.
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s. s.nr ns
Fig. 4.5 : Convertidor matricial ac-dc.
Vamos a llamar da y dp a los ciclos de trabajo correspondientes al primer y segundo estado 
respectivamente y dox, doy y doz a los ciclos de trabajo de los “estados nulos” correspondientes 
a los estados Ix, Iy e Iz.
Fig. 4.6 : Ciclos de trabajo.
Ayudándonos de Fig. 4.3 y Fig. 4.4 podemos fácilmente obtener la Tabla 4.4, que resume la 
asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares:
Sector d p r d D5 d p t d „ r d n s d „ t
I da+do7+dp dos do9 d<)7 dp+dos da+do9
n do7 do8 da+do9+dp da+do7 dp+dos do9
m do7 da+do8+dp do9 da+do7 do8 dp+do9
I V da+do7+dp d<)8 do9 do7 da+do8 dp+do9
V do7 d<)8 d a + d o 9 + d p dp+do7 da+do8 do9
V I do7 da+do8+dp do9 dp+do7 do8 da+do9
Tabla 4.4: Asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares.
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Llamando dQ = d0x +d0 +d0z, se cumple que:
Si llamamos:
dr = d„ —d„rr  p r nr
d, — d„, — d„.s ps ru
dt dpt dnt
podemos obtener que, para cada uno de los segmentos de 60°:
/ )  dr da d^ 
ds — —dp
d, = -d„
II) dr = -d a
ds — -dp
d = d + d _
(4.11)
(4.12)
III) dr = -d a 
d = d _ + d t
dt — dp
IV) dr =da +dp 
d = - d _
dt — dp
(4.13)
V) dr -~ dp  
d = -d „
d¡ da +dp
VI) dr =-dp
d = d + d P
dt =~da
Por otra parte, podemos obtener las expresiones simplificadas de da y dp para cada uno de 
los segmentos de 60°, Tabla 4.5:
Sector 1er estado da 2° estado dB
I Ii ✓m33 -  m\3 ~m sen (ú)tt + —) 6 U
xm32 -  ml2 = m sen (----aftt)
6
I I Ii ✓ ^xmu ~ m3 \-m sen yp f+ ~) h /  ÍTxmn -  mn = m sen {cott ---- )6
m I3 m3\ ~ mu -m  sen (ú)tt -  —) I2 /w33 -  mX3 = msen (® ,í+  —) 6
IV I3 mX2 -m 32-m  sen (cott -  —) L xm \3 ~  m 33 =  m  S e n  ( --------6
V I5
Xm32 -  ml2 = m sen (--------o)tt)
6
L m 3 j ~mn =m sen (af,t -  —)
V I I5 m \3  ~  m 33 -  msen (--------coj)6 16
/mu -m 3l -m  sen {o)ft + —)
Tabla 4.5: Valores de da y dp según el sector.
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En cada sector, nuestro convertidor está en el primer estado no nulo durante da y en el 
segundo estado no nulo durante dp. En cuanto a los valores de da y dp dentro de un segmento
VIde 60°, mientras uno de ellos aumenta desde cero hasta > el otro disminuye desde dicho 
valor hasta cero. Esto significa que, dado que m vale como máximo la unidad, el valor máximo 
de da y dp es .
4.5. Representación vectorial.
En este apartado vamos a obtener una representación vectorial de nuestro convertidor. A 
partir de ésta, corroboraremos que los resultados obtenidos son los mismos que con el 
tratamiento seguido hasta el momento.
4.5.1 Definición del vector espacio.
La representación vectorial con vectores espaciales se basa en que podemos representar 
todo sistema compuesto por tres magnitudes que son funciones del tiempo (no necesariamente 
sinusoides) que cumplan:
* i ( 0 + * 2 ( 0  +  * 3 ( 0  =  0  ( 4 . 1 4 )
en un marco de referencia bidimensional. Cada una de estas funciones puede ser 
representada en un marco de referencia inmóvil en el tiempo (que llamaremos a-{3) mediante
tres vectores. Por comodidad podemos colocar uno de ellos a lo largo del eje horizontal o a  y
los otros dos partiendo del origen pero girados +120° y -120° respectivamente. El vector 
espacial resultante que describe mi sistema podrá escribirse en notación compleja (a: abcisas - 
eje real, p:ordenadas - eje imaginario) mediante la expresión:
X ( t )  =  ^ ( X l + X 2e J ' ’ + X 3e ~ " ’ )  (415)
donde 2/3 es un factor de escala [4.1] y p=27t/3.
Si las tres funciones dependientes del tiempo, xi, X2 y X3 son tres variables de un sistema 
trifásico equilibrado, x r ,  x s  y x t ,  definidas como:
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xR(t) = X mcos
*s(0 = x meos («# (4.16)
xt(‘) = x „ cos(úM+<p + p)
entonces el vector espacial complejo se puede escribir como:
x(0 = Xm = x. (0 + x , (0  (4.17)
y, por tanto, girará con frecuencia angular o  alrededor de nuestro origen. Nuestro sistema 
se simplificará si definimos ahora un vector espacial en coordenadas rotatorias que, de esta 
manera, perderá su dependencia temporal, ya que en estado estacionario el nuevo vector está 
fijo con respecto al nuevo marco de referencia. Este nuevo sistema de referencia lo llamaremos 
d-q ( d :  abeisas - eje real y q: ordenadas - eje imaginario). Para hacer el cambio de coordenadas
de un sistema a otro, deberemos simplemente multiplicar el vector por un factor dependiente
del tiempo:
xmt = xe~jat =xd +jxq (4.18)
En nuestro caso particular de un sistema equilibrado:
x = X m e-Jia,t+<p) e~Jat = X m ej,p (4.19)
La representación gráfica de estos dos marcos de referencia se muestran en Fig. 4.6:
Xa
Fig. 4.7: Representación de los dos marcos de referencia, el fijo (a-p) y el móvil (d-q).
La transformación inversa para volver del marco de referencia móvil (d-q) al fijo (a-(3) se 
realiza multiplicando por la función inversa:
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x = X rot eJC0t = xa + j x p (4.20)
4.5.2. Aplicación del control vectorial a nuestro convertidor.
Vamos a aplicar el control vectorial al convertidor mostrado en Fig. 4.8.
Fig. 4.8 : Convertidor matricial ac-dc.
Esta topología, al ser alimentada por tensión y tener en sus salidas una fuente de corriente, 
presenta las siguientes restricciones:
1. Nunca se deben cortocircuitar las fuentes de tensión de la entrada.
2. Nunca se debe dejar en circuito abierto la fuente de corriente a la salida.
Las restricciones anteriores se traducen matemáticamente en que:
Sj, +S¿ +Sj, = 1, (4.21)
donde,
SJk = 1, interruptor cerrado 
Sjk = 0 , interruptor abierto
Cumpliendo la expresión anterior podemos obtener un máximo de 9 posibles 
combinaciones, como ya vimos con anterioridad, de diferentes interruptores a ON (a 1) y a 
OFF (a 0).
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N° Vnn ir i, it SorSosSot SnrSnsSnt Vector
1 Vrt Idc 0 “Ido 1 0 0 0 0  1
h
2 Vst 0 Ido "Ido 0 1 0 0 0  1 ->
h
3 -v„ -Ido Ido 0 0 1 0 1 0 0 -►
h
4 -vrt -Ido 0 Idc 0 0  1 1 0 0
h
5 -Vst 0 -Idc Idc 0 0 1 0 1 0 -►
6 v„ Ido “Ido 0 1 0 0 0 1 0
h
7 0 0 0 0 1 0 0 1 0 0
/ 7
8 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0
h
9 0 0 0 0 0 0 1 0 0  1 —► 
U
Tabla 4.6: Configuraciones posibles (1 a 9) de interruptores para nuestro convertidor.
Las combinaciones 7, 8 y 9 representan los vectores espaciales nulos que utilizaremos para 
generar los tiempos muertos.
El periodo de red se divide en seis sectores diferentes de 60° y la variable a tener en cuenta 
es la corriente de entrada:
m IV v i
Fig. 4.9: Corriente de entrada del convertidor. Subdivisión del período de red en 6 sectores de 60°. 
Nuestro vector espacial representará la corriente de entrada y según (4.15) obtenemos:
7. »  = + 4*-*) (4.22)
Así por ejemplo, el vector correspondiente a la combinación 3 se construirá de la siguiente 
manera. Partimos del circuito del esquema de nuestro convertidor, para el caso particular de la
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combinación 3 y que se muestra en Fig. 4.10. En esta combinación y, de acuerdo con la Tabla 
4.6, los interruptores activados son Sp, y Snr.
ns
Fig. 4.10: Configuración correspondiente ai vector espacial 3.
En esta combinación, las corrientes valen ir = - / * ,  is = / A e /, = 0. Si representamos este
—►
vector, que llamaremos / 3 , en nuestro marco de referencia a-P, obtenemos:
—►
/<(0 = / , = f  ( - /* + /* « * )  (423)
P
> a
- I d ,
Fig. 4.11: Construcción del vector espacial correspondiente a la combinación 3.
Si se representan todos los vectores espaciales, se obtiene un hexágono subtendido por los 
seis primeros vectores que tenemos y cuya circunferencia inscrita tiene un radio de longitud 
igual a Idc
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Fig. 4.12: Hexágono subtendido por los 6 vectores espaciales. Los vectores espaciales nulos son el 
punto origen del sistema coordenado.
Los sectores temporales mostrados en Fig. 4.9 se corresponden con los sectores que 
encontramos entre cada vector espacial.
La modulación de vectores espaciales consiste en construir el vector espacial de corriente 
de entrada a partir de los dos vectores espaciales adyacentes como se muestra en Fig. 4.13.
> a
Fig. 4.13: Generación de un vector espacial cualquiera a partir de los vectores espaciales 
adyacentes.
—► - *  —►
El vector espacial / ,  lo podremos generar a partir de / 2 y de / 3 , como vemos en Fig.
—»
4.13. Si tenemos un periodo de conmutación dado, activaremos el vector I2 durante un 
tiempo proporcional al periodo de conmutación Ts, en la misma proporción que hay entre Ia e
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/ 2 y activaremos / 3 en la misma proporción que hay entre Ib e / 3 . Estos tiempos, que serán
—► —►
ciclos de trabajo, se calculan conociendo el ángulo existente entre el vector espacial / ,  e / 2 e
—►
/ 3 respectivamente (dicho de otra manera debemos conocer la situación de nuestro vector
—► —►
espacial en cada instante). El módulo de I a lo calcularemos haciendo la proyección de / ,
—► —► —> —►
sobre / 2 y el módulo de Ib lo calcularemos haciendo la proyección de I , sobre / 3 :
/ . = / , - | s i n ( | - 0 )  (4.24)
Ib = I,^= ún(8)  (4.25)
—►
Y por tanto los ciclos de trabajo, que se corresponden con el módulo normalizado de I a e 
Ib son:
T / r  / j S i n  ( - - 0 )  
d L . A = ' V3 /  (4.26)
2 /*
db = l i - —  = ¿LÜ2W (4.27)
2 7*
—►
Donde hay que tener en cuenta que el módulo de / 2 o cualquiera de los vectores espaciales 
que subtienden el hexágono vale siempre:
(4.28)
Existirá también un tiempo muerto, debido a que no podemos dejar la fuente de corriente en 
circuito abierto y que vale:
d0 = \~ d a~db (4.29)
Eligiendo una frecuencia de conmutación lo suficientemente grande podremos en promedio 
generar el vector espacial de corriente de entrada deseado.
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En el caso general, para calcular da y db deberemos conocer el ángulo 0, el cual dependerá 









Tabla 4.7: Valores de n dependiendo del sector
Con ello podemos obtener los valores de d* y db en cada uno de los sectores:
Sector d. Vector espacial asociado dk
Vector espacial 
asociado
I h  X -f - s e n i - - c o it )
1dc 6 a








— s e n i a j - —) 
h e  b
—► 
A
























VI h  X — sen{--colt)
1 de o A *de  ^
—► 
A
Tabla 4.8: Valores de da y db según el sector.
Como se puede ver el resultado que se obtiene es idéntico al que se obtuvo previamente en
Tabla 4.5 con m = — , intercambiando los valores de da y db en los sectores I, m  y V, pues se 
I  de
intercambian los vectores espaciales asociados.
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4.6. Control Seguro de los Conmutadores de Cuatro Cuadrantes.
4.6.1. Introducción.
Los conmutadores de cuatro cuadrantes -4QSWs- (también llamados bilaterales o 
bidireccionales) son por definición capaces de conducir corrientes y bloquear tensiones de 
ambas polaridades, dependiendo de cuales sean las señales de control. Muchos convertidores 
de potencia pueden ser implementados utilizando 4QSWs. El más prometedor de estos 
circuitos es el convertidor matricial.
Dichos conmutadores deben ser realizados por combinación de dispositivos 
semiconductores de un cuadrante convencionales (por ejemplo, transistores bipolares y 
diodos).
El elemento básico para la construcción de un 4QSW es un conmutador de 2 cuadrantes. La 
figura 4.14(a) muestra el símbolo de un conmutador de dos cuadrantes en tensión el cual es 
capaz de bloquear tensiones de ambas polaridades y conducir corriente en un sentido dado de 
Íl dependiendo de la señal de control en el electrodo de puerta G. La figura 4.14(b) es el 
símbolo de un conmutador de dos cuadrantes en corriente el cual es capaz de bloquear 
tensiones solamente de una polaridad dada de V» pero puede conducir corriente en ambos 
sentidos, dependiendo de la señal de control. Las figuras 4.14(c) y 4.14(d) son respectivamente 










Fig. 4.14: Símbolos sugeridos para los conmutadores de dos cuadrantes.
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Existen dos posibilidades para construir un conmutador de cuatro cuadrantes, o bien 
conectar dos conmutadores de dos cuadrantes en tensión en anti-paralelo, o bien conectar dos 
conmutadores de dos cuadrantes en corriente en anti-serie como se muestra en las figuras 
4.15(a) y 4.15(b) respectivamente.
isJsW A
s o SWB SWA SWB
(a) (b)
Fig. 4.15: Construcción de un conmutador de cuatro cuadrantes.
Las dos combinaciones mostradas en la anterior figura son funcionalmente equivalentes. En 
ambos casos, cuando se presenta una señal de ON en ambos electrodos de puerta, el 
conmutador es equivalente a un conmutador de dos cuadrantes en tensión. Si ambas partes del 
conmutador de cuatro cuadrantes son puestas a OFF, esto es equivalente a un circuito abierto. 
Teniendo en cuenta esta equivalencia, la estrategia de conmutación que va a ser introducida es 
la misma para las dos posibles construcciones de un conmutador de cuatro cuadrantes.
4.6.2. El problema de la conmutación.
Hasta el momento, los 4QSWs no están disponibles en el mercado. Pero este no es el 
problema más importante que limita su uso a bajos niveles de potencia. La incapacidad de 
conmutar la corriente de carga de forma segura desde un 4QSW al siguiente ha dado 
únicamente una importancia académica a los circuitos de potencia en que se utilizan 4QSWs.
Para comprender este problema, supongamos el ejemplo del circuito simplificado de dos 
conmutadores mostrado en Fig. 4.16.
swi
SW2
Fig. 4.16: Circuito simplificado con únicamente dos conmutadores.
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Supongamos que el conmutador SW1 pasa a ON y conduce la corriente de carga Íl. El 
sentido de la corriente no es importante en este caso. Después de un tiempo deseamos 
conmutar la corriente al conmutador SW2. Desafortunadamente es imposible definir el 
“timing” que conducirá a una conmutación segura de estos conmutadores.
Teóricamente, la conmutación debe ser instantánea y simultánea. En realizaciones practicas, 
se tienen que tener en cuenta los tiempos de conmutación finitos y los retrasos en los circuitos 
de disparo y de los conmutadores. Por tanto, si el conmutador SW2 es puesto a ON antes de 
que el SW1 pase a OFF, se establece un cortocircuito a través de V i-SW1-SW2-V2. De esta 
forma, los picos de corriente generados pueden destruir los conmutadores. De forma similar, si 
SW1 pasa a OFF antes de que SW2 pase a ON, ocurrirá una situación dual al no haber camino 
para la conducción de la corriente por la carga inductiva. Destructores picos de tensión serán 
inducidos en los conmutadores abiertos.
Una solución drástica para reducir estas sobretensiones en circuitos cicloconvertidores de 
conmutación forzada con 4QSWs es mostrada en [4.5]. En esta se inserta un tiempo muerto de 
forma intencionada entre la conducción de los dos conmutadores en juego, de forma que un 
circuito limitador de tensión disipa la energía devuelta desde la carga durante el proceso de 
conmutación.
4.6.3. Control seguro de los conmutadores.
Se va a presentar una solución radical al problema de la conmutación. Dicho sistema no 
utiliza ningún “snubber”, ni elemento limitador, dando lugar a una apropiada conmutación sin 
sobretensiones ni picos de corriente.
4.6.3.1. Estrategia de conmutación de cuatro etapas.
La regla para una apropiada conmutación va a ser introducida a partir de Fig. 4.17:
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Fig. 4.17: Circuito utilizado para mostrar que es posible una adecuada conmutación de la corriente 
por la carga.
En esta aparecen dos 4QSWs que conectan de forma alternativa las fuentes de tensión Vi y 
V2 a la carga R-L.
Supongamos que los dos conmutadores de dos cuadrantes SW1A y SW1B son puestos a 
ON. La corriente de carga fluye a través de uno de estos conmutadores, dependiendo de su 
sentido. La otra mitad del 4QSW está desocupada. Después de un tiempo la estrategia de 
control del circuito requiere conmutar la corriente a SW2A, SW2B. Si se intenta pasar a OFF 
SW1 A, SW1B y a ON SW2A, SW2B de forma simultánea, ocurrirá el problema descrito en la 
anterior sección. Se necesita un control más cuidadoso de los instantes de conmutación.
La idea clave es eliminar aquellas combinaciones de estado del conmutador que conducen a 
los cortocircuitos o circuitos abiertos descritos con anterioridad. Si es posible llevar a cabo la 
conmutación en el sentido requerido utilizando únicamente los demás estados del conmutador 
4QSW habremos conseguido nuestro propósito.
En Tabla 4.9 podemos ver un grupo de combinaciones no peligrosas. El estado de ON del 
conmutador de dos cuadrantes es denotado por 1 y el estado de OFF por cero. Las 
combinaciones de estado del conmutador 1 y 2 pueden existir de forma incondicional, pero las 
combinaciones 3 a 8 son legales únicamente para el signo de la corriente de carga dado en la 
última columna de la tabla.
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N° SW1A SW1B SW2A SW2B signo de Íl
1. 1 1 0 0 +->
2. 0 0 1 1 +->
3. 1 0 0 0 +->
4. 0 1 0 0
5. 0 0 1 0 +—>
6. 0 0 0 1
7. 1 0 1 0 +
— »
8. 0 1 0 1
Tabla 4.9: Combinaciones legales de estados de los conmutadores.
No es posible llegar directamente, es decir, en una etapa desde la combinación de estado 
incondicional 1(1100) a la 2 (0011) pero es posible hacerlo utilizando varias combinaciones de 
estado condicional.
Para Íl>0 es posible la siguiente estrategia de conmutación de cuatro etapas:
1. Cortar SW1B (se va a la combinación 3 -> 1000)
2. Paso a ON de SW2A (se va a la combinación 7 —» 1010)
3. Cortar SW1A (se va a la combinación 5 -> 0010)
4. Paso a ON de SW2B (se va a la combinación 2 —> 0011)
De forma análoga, para Íl<0 es posible la siguiente estrategia de conmutación de cuatro 
etapas:
1. Cortar SW1A (se va a la combinación 4 —> 0100)
2. Paso a ON de SW2B (se va a la combinación 8 -> 0101)
3. Cortar SW1B (se va a la combinación 6 -> 0001)
4. Paso a ON de SW2A (se va a la combinación 2 —» 0011)
Estrategias de conmutación exactamente simétricas son válidas cuando la corriente de carga 
tiene que ser conmutada desde la parte inferior a la superior del 4QSW. Debe ser remarcado 
que la conmutación de la corriente tiene lugar en las etapas 2 y 3, dependiendo de la polaridad 
de la diferencia de tensión (V1-V2). La etapa 1 puede ser considerada como una preparación y 
la 4 como una etapa de finalización.
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Fig. 4.18: Diagrama de conmutación para dos conmutadores de cuatro cuadrantes.
En los rectángulos se repiten las combinaciones de estado del conmutador permitidas de 
Tabla 4.9. Al lado o sobre estas está su número. La parte izquierda del diagrama (en que las 
transiciones son indicadas por lineas discontinuas) es válido para corrientes de carga negativas 
y la parte derecha para corrientes positivas.
4.6.3.2. Algoritmo de conmutación segura para un convertidor matricial trifásico- trifásico.
Para un convertidor matricial trifásico - trifásico, el procedimiento de conmutación segura 
involucra a tres 4QSWs conectados a la misma tensión de salida, dado que los procedimientos 
para distintas fases de salida son mutuamente independientes. Los tres 4QSWs conectados a la 
misma fase de salida pueden tener 15 combinaciones de estado del conmutador permitidas 
(Tabla 4.10):
(a) Tres con ambas mitades de un 4QSW a ON.
(b) Seis con solamente una mitad de un 4QSW a ON.
(c) Seis donde la misma, positiva o negativa, mitad de dos 4QSWs está a ON.
®13p
Fig. 4.19: Convertidor matricial
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1 1 0 0 0 0 
0 0 1 1 0  0 
0 0 0 0 1 1 
1 0 0 0 0 0 
0 1 0 0 0 0 
0 0 1 0 0 0 
0 0 0 1 0 0 
0 0 0 0 1 0 
0 0 0 0 0 1 
1 0  1 0  0 0 
0 1 0  1 0  0 
0 0 1 0 1 0  
0 0 0 1 0 1 
1 0 0 0 1 0 




Tabla 4.10: Combinaciones permitidas de estado de os conmutadores.
Las combinaciones 1, 2 y 3 son legales para ambos sentidos de la corriente, mientras que las 
otras son únicamente permitidas para corrientes de fase positivas o negativas. El modulador 
genera señales de control para los 4QSWs por lo que éste solamente podrá requerir alguna de 
las tres primeras combinaciones. Estos estados son llamados estados estacionarios. Las 
restantes 12 combinaciones son llamadas estados transitorios. Durante la conmutación es 
posible proporcionar, al menos, un camino para la circulación de la corriente de salida de cada 
fase sin ningún camino de cortocircuito a través de las fuentes. Por tanto, detectando el sentido 
de la corriente de salida es posible conseguir una conmutación segura.
Las combinaciones de estados permitidos pueden ser interpretados como estados de una 
máquina de estados. El proceso de conmutación es equivalente a sucesivas transiciones de la 
máquina de estados entre dos estados estacionarios, atravesando los estados transitorios. El 
diagrama de transición de estados se muestra en la siguiente figura. Las líneas de trazado 
continuo se refieren a corriente de fase positiva y las discontinuas a corriente de fase negativa. 
Para detectar el signo de la corriente existe un detector de corriente que proporciona un bit de 
signo de la corriente (CS), el cual es 1 si la corriente de fase es positiva ó 0 si es negativa. 
Como la detección de la corriente puede ser incierta para valores pequeños de corriente, el 
detector de corriente genera un bit de control adicional CD. Para CD=1 el signo de la corriente 
detectado es cierto. El diagrama de transición de estados define completamente la operación de 
la máquina de estados, la cual es llamada secuenciador de los conmutadores.
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CD + 1
CD (2+3)
"C D (l+ 3)
C D (1 + 3 ) '' » > |
C D +3
Fig. 4.20: Diagrama de transición de estados de los tres conmutadores de cuatro cuadrantes.
El procedimiento de conmutación multietapa puede ser ilustrado con el siguiente ejemplo. 
Supongamos que el conmutador Sn está cerrado y el modulador requiere una transferencia de 
corriente desde Sn a S12. Esto significa que va a iniciarse la transición desde el estado 1 al 2 en 
la máquina de estados. Para CD=0 están inhibidos los cambios de estado y los conmutadores 
permanecen en el estado estacionario de partida. Si la información referente al signo de la 
corriente es cierta (CD=1), las transiciones pueden empezar. Para una corriente positiva 
(CS=1), tiene lugar la transición entre los estados 4-10-6 de forma secuencial. A partir de la 
tabla se puede ver como primeramente la mitad no utilizada de Su (es decir, la mitad 
correspondiente a corriente negativa) pasa a OFF. Aunque esto no supone ningún cambio en la 
conducción de la corriente, esta etapa es necesaria para prevenir un posible cortocircuito 
durante las restantes etapas. En una segunda etapa, la mitad positiva del conmutador Si2 pasa a 
ON. El efecto de esta etapa depende de la relación entre las tensiones de entrada en el instante 
de la conmutación. Si V^Vbn la corriente continuará circulando por Su, mientras que si 
Van<Vbn la corriente se transferirá desde Su hasta S12. En una tercera etapa, la mitad negativa 
de S12 pasa a ON llegándose ya al estado estacionario 2. Si la transferencia de corriente ha 
ocurrido ya en la etapa previa, en la tercera etapa solamente una mitad del conmutador 
inversamente polarizada pasa a OFF. En el caso contrario, Van>Vbn, la requerida transferencia 
de corriente es obtenida durante esta etapa. En la última etapa la mitad negativa de S12 pasa a 
ON llegándose al estado estacionario 2. Si, durante el proceso de conmutación iniciado, el 
estado estacionario, requerido por el modulador, cambia a 3 en lugar de 2, el proceso de
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conmutación no terminará, pero la secuencia de transición al estado 3 empezará 
inmediatamente.
Como el cambio en el sentido de la corriente no es posible en los estados de transición, la 
información del signo de la comente no es utilizada en dichos estados.
4.6.3.3. Secuenciador de los conmutadores.
Para implementar el secuenciador de conmutadores, se utiliza un método de síntesis de 
máquina de estados basado en una memoria ROM. De acuerdo con la tabla vista con 
anterioridad, cada estado es codificado con cuatro bits. El diagrama del circuito secuenciador 






Fig. 4.21: Circuito secuenciador de los conmutadores.
Las entradas del secuenciador son el estado requerido RQ, codificado con dos bits; el bit de 
signo de la corriente CS; y el bit de validez del signo de la corriente CD. El código del estado 
es mantenido en un registro de estados de 4 bits. El código del estado siguiente es obtenido a 
partir de la tabla introducida en una PROM de 256x 4-bits. Las direcciones de la PROM están 
constituidas por las entradas del secuenciador, cargadas en el registro de entrada en la 
pendiente negativa (flanco de bajada) de la señal de reloj, y por el código del estado obtenido a 
partir del registro de estados. El siguiente estado es escrito en el registro de estados en la 
pendiente positiva (flanco ascendente) de la señal de reloj. El estado es decodificado en un 
decodifícador PAL dando lugar a las señales de control de los 2QSW.
Los bits CS y CD son generados por un detector de corriente que actúa a partir de la 
corriente por el inductor de filtrado (que es la que circula por los transistores). La tarea del 
detector de corriente es evaluar exactamente el signo de la corriente. El diagrama del circuito 
detector de corriente se muestra en Fig. 4.22:
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Fig. 4.22: Circuito detector de corriente.
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5. Modelado del convertidor.
5.1. Introducción.
Vamos a pasar ahora a estudiar el modelo en pequeña señal de nuestro convertidor. 
Obtendremos, a partir del estudio, las ecuaciones que rigen el convertidor tanto en régimen 
estático como dinámico. El estudio se hará aplicando las técnicas ya conocidas de promediado 
que se utilizan en estudio de convertidores DC/DC clásicos con algunas diferencias.
Un primer estudio de pequeña señal puede ser encontrado en [5.1]. En este trabajo se 
propone una metodología para el estudio generalizado de convertidores conmutados. 
Inicialmente se obtienen las funciones de conmutación que asocian a los interruptores 
directamente el ciclo de trabajo, a continuación se calculan las ecuaciones que describen el 
sistema, luego se hace la transformación a un marco de referencia móvil y, por último, se 
linealizan alrededor del punto de operación. Estos pasos nos llevan a las expresiones que 
describen tanto el comportamiento estático como dinámico y el modelo canónico. La 
transformación del marco de referencia es el único paso que no es necesario hacer en el 
modelado de convertidores DC/DC y sólo es necesaria en cuanto entra enjuego una magnitud 
AC. Una vez descrita la técnica se puede aplicar a inversores, rectificadores y 
cicloconvertidores. La transformación al marco de referencia móvil es conveniente, ya que 
simplifica las expresiones al hacerlas independientes del tiempo. Además el uso de funciones de 
conmutación simplifica el estudio al evitar el promediar las variables de estado, cálculo casi 
inabordable para un convertidor como el nuestro por la gran cantidad de estados existentes.
Como se ha dicho, el cálculo de los modelos promediados no se realiza generalmente 
promediando las variables de estado, debido a la existencia de múltiples circuitos equivalentes 
a promediar. Como simplificación, se promedian los estados de los interruptores, sustituyendo 
simplemente las funciones de conmutación por sus respectivos ciclos de trabajo. Esto es 
equivalente a sustituir los circuitos conmutados por transformadores ideales [5.2]. Esta última 
técnica nos permite obtener las expresiones promediadas del sistema, siempre que se 
desprecien las resistencias parásitas existentes en nuestro circuito y que afectan a las fuentes de 
comente y de tensión. Un método más general para la obtención de un modelo promediado es 
el presentado por [5.3], donde no hay limitaciones para obtener el modelo promediado salvo la 
complejidad matemática. El método propuesto es válido incluso si las corrientes y tensiones no
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son lineales en cada estado entre conmutaciones (como es el caso de convertidores 
resonantes).
En [5.4] se incluyen estudios de sistemas trifásicos no sólo bajo condiciones de 
alimentaciones o cargas equilibradas, si no también se estudia el caso de alimentaciones o 
cargas desequilibradas. El único resultado reseñable en un sistema desequilibrado es la 
aparición de armónicos de orden bajo, que son indeseables.
En [5.4] también se estudia el modelado del modulador PWM, presentándose la diferencia 
entre modulaciones de muestreo natural y muestreo uniforme y, a su vez, modulaciones con 
flanco de subida (retrasadas) o flanco de bajada (adelantadas). Este estudio es de gran 
actualidad al estar ganando terreno, sobre todo en aplicaciones trifásicas, los moduladores 
digitales.
5.2. Modelado del convertidor.
Vamos a pasar al modelado de nuestro convertidor, Fig. 5.1.
n
Fig. 5.1: Convertidor matricial ac-dc.
Debemos partir de las funciones de conmutación. Dichas funciones representan las 
limitaciones inherentes a la topología en cuestión, ya que no se puede cortocircuitar la entrada 
(son fuentes de tensión) y no se puede dejar en circuito abierto la salida (es una fuente de 
corriente). La expresión que describe estas limitaciones es:
Sjr+ Sj,+ Sj,= \, ye{p,n} (5.1)
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donde,
Sjk = 1, interruptor cerrado 
Sjk = 0 , interruptor abierto
(5.2)
(5.3)
En el estudio vamos a utilizar notación matricial en lugar de la notación compleja que se 
utilizó con anterioridad. Por tanto, representaremos los vectores espaciales y los operadores 
mediante vectores y matrices respectivamente. De esta forma, sólo trabajaremos con números 
reales. La función de conmutación que relaciona el vector espacial de la corriente de entrada 
con la corriente de salida es:
(5.4)
/ s - Sr pr nr
r — S , - s  fs P* ns





y para la tensión de salida tenemos que:
- s „ ;
T 1----
1
II«L> - S m Vs
-S „ Yr_
(5.5)
El promediado de las funciones de conmutación se realiza sustituyendo estas funciones por 
el ciclo de trabajo que le corresponde a cada interruptor. Este promediado sólo es válido si la 
relación entre la frecuencia de conmutación y la frecuencia de red es muy grande. Para que el 
error sea del orden del 5% debemos tener una relación superior a fs/£cd=50. Volviendo a 
escribir ahora las expresiones (5.1),(5.4) y (5.5) ya promediadas tenemos:
je {p ,n }d ir + djs +0* =1»
h = d iL





\d j\ ~dnr — d„.r Pr nr
= d ‘, = d„ - d m
d,_ dpt ~ d
(5.9)
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/. = (5.10)
V. = (5.11)
El circuito equivalente ya promediado para el convertidor se muestra en la siguiente figura, 
donde se han representado en un circuito las expresiones (5.7) y (5.8) y añadido la carga.
Idc
Fig. 5.2 : Modelo promediado del convertidor. Las fuentes representadas por un circulo son 
independientes mientras que las representadas por un cuadrado son fuentes dependientes de otra 
variable. Las funciones de conmutación están representadas por el área encuadrada por trazo 
discontinuo.
5.3. Cambio de marco de referencia.
El siguiente paso es la transformación de coordenadas, es decir, cambiar del marco de 
referencia fijo (a-p) al móvil (d-q). De esta manera, las ecuaciones no dependerán del tiempo y 
el sistema se podrá suponer invariante con el tiempo lo que simplifica el diseño del control. 
Para realizar el cambio de coordenadas utilizaremos notación matricial.
Los cambios de coordenadas en notación matricial necesitan una matriz de cambio de 
coordenadas T. Los cambios se realizarán multiplicando por dicha matriz o su inversa, para 
cambiar de un sistema de referencia a otro.
Tx (5.12)
—> —►
donde xmt es el vector espacial en el marco de referencia rotativo (d-q) y x es el mismo
vector en el marco de referencia fijo (a-p).
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Si suponemos que nuestro sistema es un sistema trifásico equilibrado y de frecuencia 
angular ©, entonces la matriz de transformación es:
r =
C O S (ú )t) eos (ú)t
sin(a)í) -sin(<üí
(5.13)
Una variable del marco de referencia fijo (a-(3) se transformará al móvil (d-q), 
disminuyendo su dimensión (pasará de tener tres elementos a dos). Esto no es necesariamente 
así, si el sistema trifásico no es equilibrado.
Las tres variables trifásicas en el sistema fijo (a-|3) son:
XA 0  = X„ cos(of+<p)
La transformación inversa se hace mediante la matriz inversa que, en este caso, coincide con 
la transpuesta.
Hay que tener en cuenta las siguientes características de nuestra matriz de transformación:
* , ( 0  =  X m  COS(<U t - - —  +  <P )  
2k
*,0)  =  X m eos(<ot+— +<p)
(5.14)
pasarán después de la transformación al sistema móvil (d-q).
x„ = X mcos(?) 






TtT= - -  1 - -
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Y la derivada vale
d  d T T -* T d x n
 X  = ----------- X rot +  7 ------------
dt di di
(5.20)
Si ahora realizamos el cambio de coordenadas de todas nuestras variables para pasar al 
marco de referencia móvil los vectores espaciales son:
- >  2  2  ~ *
í i  m  = —T  i ¡ = —
3 3
Vpn = d ‘ V, = d j  T T TVt rot = | d j  Vi rol
donde
d  rot —
l  i rot —







El circuito promediado para el convertidor, en el marco de referencia móvil (d-q) se 
muestra en Fig. 5.3. Vemos que se ha simplificado pues se ha pasado a tener sólo dos fuentes 
dependientes, tanto de corriente como de tensión. Esto es debido a que, al ser el sistema 
equilibrado, una de las magnitudes es dependiente de las otras dos. Las dos componentes d y q 
que tenemos, se corresponden con el eje d y q del marco de referencia móvil y se corresponden 
con la componente reactiva (q) y activa (d) del circuito.
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Fig. 5.3: Modelo promediado del convertidor en el marco de referencia móvil (d-q). Las fuentes 
representadas por un circulo son independientes mientras que las representadas por un cuadrado son 
fuentes dependientes de otra variable.
Una vez obtenidos los modelos promediados se van a calcular las expresiones que rigen el 
comportamiento del convertidor en estado estático y dinámico. Antes de esto se van a calcular 
los vectores espaciales para el convertidor matricial ac-dc en el marco de referencia móvil.
5.3.1 Vectores espaciales para el convertidor matricial ac-dc en el marco 
de referencia móvil.
Vamos a obtener los vectores espaciales de nuestro convertidor ac-dc en los dos marcos de 
referencia teniendo en cuenta las leyes de modulación que se le van a aplicar. Se van a obtener 
los resultados para ldc>0. Si IdC<0, los resultados son análogos cambiando m por -m.
En nuestro caso se tiene que:
dr = dpr- d ^ = m í i - m l i =mcos(ü>t) (5.26)
2 7Td, = d pj-d „  = ml2- m n = m c o s (a > t— —) (5.27)
d ^ d p -  dnt = mn -  m33 = m eos (¿y t + — ) (5.28)
Por lo que:
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Si cambiamos al marco de referencia móvil:
drot=—Td=m—
y, por otra parte:
2Jt 2kcos(cof) eos (COt——) eos (ú}t+—)





— 2 - 2  V ^ - T V ^ - V '
2 - 2  h  rot — T  I¡ — ¡i3 ' 3 '
2 t 27Teos(cot) eos(cot——) eos(cot+—)
-sin(cot) -sio(cot~~) -sin(£tf/+^)
2jt hteos (cot) eos (cot——) COS((Ot+—)
2jc 2je-sin(oí) -sin(cot——) -sin(a>f+—)
eos (cot) 
2jceos (cot——)









Este resultado es lógico, si se tiene en cuenta que las leyes de modulación se han escogido 
para tener un factor de potencia unidad a la entrada y, por tanto:
vd = v ,- ,v = 0
dd = m;dq =0(siI*,<0, dd=-m) 
—► —►









Por lo que, podemos comprobar que:
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Si queremos obtener el valor de m en función de las tensiones de entrada y salida:
V = ^ = ^ 2 r v,_ro, = | m ^ [ l  0] = -m V t 
2  '
(5.38)
A partir de esta expresión, m puede ser obtenida como:
(5.39)
5.4. Análisis estático y dinámico del convertidor con carga resistiva.
Para conocer el comportamiento estático buscaremos primero las ecuaciones de gran señal 
que describen el sistema promediado. El comportamiento dinámico lo calcularemos 
perturbando el sistema promediado alrededor de su punto de operación y linealizando. Las 
ecuaciones a utilizar son (5.21) y (5.22). Nos fijaremos en la Fig. 5.4, ya que vamos a tener en 
cuenta los elementos parásitos tanto de la bobina como del condensador, y se van a hacer los 
cálculos inicialmente con carga resistiva.
R l
n
Fig. 5.4: Modelo promediado del convertidor con carga resistiva en el marco de referencia móvil (d- 
q) con elementos parásitos. Las fuentes representadas por un circulo son independientes mientras 
que las representadas por un cuadrado son fuentes dependientes de otra variable.
La ecuación que describe el circuito:
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sustituyendo (5.22) en (5.40),
T (HL 3 -} T rr • D—-  = —drot V, rot VQ ilRl
dt 2
(5.42)
Las ecuaciones (5.41) y (5.42) son las que describen el sistema. Perturbando las variables 
obtendremos las ecuaciones que describen el sistema tanto en régimen estático (DC) como en 
régimen dinámico (AC).
dt 2
(Dd + dd) (Dq + dq) <Vd +v])
- _<Vq +vq)_
™ . R . dv n _  dij , ,  ~ .
C( 1 + - ¿-)—2- -R c C —L =(iL + I r  ) -  




Pasando al dominio de Laplace para simplificar las ecuaciones y suponiendo condiciones 
iniciales nulas para Le, tenemos que:
~ T 3 
i l L s  =  — (Dd + d d) (Dq + dq) ( V d  +V,)
2 - +vf)_
- ( V o + V o) - R l (Íl + í l )
R (V + v )
v„ O  (1+ -£ ) - i L R' Cs ={iL + tL) -
(5.45)
(5.46)
Despreciando los términos de segundo orden, tenemos las ecuaciones tanto para el 
comportamiento estático (DC) como dinámico (AC).
DC
0 = - (D dVd +DqVq)-V o- R LIL 
V0 =/’ —
L R
h  = —  - ^ r i D j V d  +  D v q + V j d d + V d q ) -
(5.47)
2 (Ls+Rl)
v  + = J í _ ( i + ff  Cs)
R RCs Cs c
(Ls+Rl ) (5.48)
Las expresiones que regirán el sistema en régimen estático y régimen dinámico se obtienen 
reagrupando (5.47) y (5.48).
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En régimen estático
V - = - - ^ — (DéVi+ D V )
2 R+R,
i = — = IL R c
(5.49)
(5.50)
y en régimen dinámico
v .  =






R + R L R + R l
5 + 1
r + r l
(5.51)
Tendremos varias funciones de transferencia que nos indican la dependencia de nuestras 
variables con ambas variables de control, y dq. Las expresiones son:
R X s+ l R „_ 3
dd 2 d LOf R+R, '  
KR+RL;
5 2 + R X +
RRrC
R ^  R¿ R "^ Rl




da 29 LO' R+R, ' 5 2 + R X + RRrC +
v R+Rl R+Rlj
5+1
— — V1 R +R,  q
(5.53)
Como nuestro marco de referencia móvil está referido al vector espacial vf (porque así ha
sido elegido por nosotros), esto significa que v, no tendrá componente q, es decir, vq=0. Esto 
simplifica nuestras ecuaciones que quedan como:
V _ ^— ^— DdVá
2 R+Rr
va VO o R X s + 1











Esta última expresión puede ser reescrita teniendo en cuenta la impedancia de la etapa de 
salida Z0, constituida en este caso por L-Rl en serie con la asociación en paralelo de R y Rc-C, 
de la siguiente forma:
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Estas funciones de transferencia tanto en régimen estático como dinámico, son idénticas a 
las ya conocidas para el convertidor BUCK DC-DC. Por tanto el análisis dinámico será muy 
parecido. Sólo debemos tener en cuenta que existe otra variable a controlar que es dq. La 
expresión (5.54) coincide con la expresión (4.2) mostrada en el capitulo 4 si sustituimos Dd por 
m, para el caso particular donde Dq=0, y despreciamos la resistencia Rl. La variable de control 
dq sirve para controlar y corregir el factor de potencia, teniendo en cuenta (5.21).
5.5. Análisis estático y dinámico del convertidor con carga Rm-Lm-
En el anterior apartado se ha hecho el análisis estático y dinámico del convertidor con 
carga resistiva y se ha llegado a la conclusión de que su función de transferencia es equivalente 
a la de un convertidor Buck DC-DC. En el caso de que la carga sea inductiva en lugar de 
resistiva la función de transferencia en régimen estático no sufrirá variación pues, en dicho 
caso, la inductancia de carga puede suponerse un cortocircuito (en este caso R=Rm con Rn, la 
parte resistiva de la carga).
Sin embargo, y siguiendo con la analogía con el convertidor Buck, si la carga es inductiva, 
la función de transferencia en régimen dinámico se verá modificada pues en este caso la 
impedancia de la etapa de salida varía. Según [5.6] dicha impedancia de salida puede escribirse 
como:
ZO(Í ) = Í .® OC0 + 1)











(¿  + 1)0
f  \ 2s
\°>o p j
1 S







son las dos frecuencias de resonancia con factores de calidad:
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Rn, y Lm son respectivamente la parte resistiva y la parte inductiva de la carga, L y C son la 
inductancia y el condensador de filtrado y Leq es el paralelo de Lm y L (o sea L pues se cumple 
que Lm»L). En este caso particular Rm=18Q y Lm=0.5H.
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5.6. Análisis de moduladores PWM.
A fin de conocer el modelo completo de todo el sistema no es suficiente con conocer el 
modelo del subsistema de potencia sino también el modelo del subsistema de control. El 
subsistema de control es el que debemos modificar para obtener las características estáticas y 
dinámicas deseadas del conjunto.
En sistemas controlados por la técnica de modulación de anchura de pulso (PWM) se tiene 
una etapa denominada modulador que convierte la señal analógica de control en una señal 
modulada en anchura de pulso. Este modulador tiene una respuesta en frecuencia y una función 
de transferencia que es la que se va a estudiar. Este estudio está motivado por la introducción 
del uso de moduladores digitales, por lo que se deben conocer las limitaciones de dichos 
moduladores digitales frente a los clásicos de tipo analógico. El uso de moduladores digitales 
aumentará el desfase con lo que el sistema perderá margen de fase y para obtener un margen 
de fase equivalente al sistema analógico se debe reducir el ancho de banda.
Un estudio muy detallado se puede encontrar en [5.7] donde se hace un análisis 
comparativo entre los moduladores analógicos y digitales.
Se van a distinguir distintas formas de modulación. Por una lado se tiene la modulación de 
muestreo natural o continuo y por otro la modulación por muestreo uniforme. Es esta última la
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que se asocia a sistemas digitales. Además se pueden distinguir los sistemas modulados por 
flanco de subida o por flanco de bajada. En Fig. 5.6 y Fig. 5.7 se observan esos cuatro tipos de 
modulación.
b)
Fig. 5.6: Modulación por flanco de bajada, a) Muestreo natural o continuo y b) Muestreo uniforme
a)
b)
Fig. 5.7: Modulación por flanco de subida, a) Muestro natural o continuo y b) Muestreo uniforme
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Para obtener las funciones de transferencia en pequeña señal se ha de perturbar la señal
moduladora con una señal periódica de una frecuencia fija comparando esta señal con el
contenido armónico de la señal modulada a la salida y referida a la frecuencia de la entrada.
Si la señal de entrada es,
d = D +d =D+dm eos (comt) (5.63)
entonces la componente de la frecuencia cora de la salida para el muestreo continuo o natural 
vale
V  = 4 coW )  (5-64)
Se observa que el modulador natural o continuo tiene como función de transferencia ' s '
\ d j
la unidad siempre que la amplitud del diente de sierra sea la unidad. Si la amplitud no es la 
unidad, entonces la función de transferencia viene multiplicada por la inversa de la amplitud del 
diente de sierra. En nuestro caso particular y con amplitud unidad,
M(<0= 4=1 (5.65)
d
Si el muestreo es uniforme, entonces la función de transferencia cambia distinguiéndose 
además entre la modulación por flanco de subida y por flanco de bajada, lo que antes no 
representaba ninguna variación en la función de transferencia. Ambas expresiones son, según 
se demuestra en [5.7] y ya se demostró en [5.8]:
£1
- j l x D —
M (mJ= e "■ (5.66)
M{a>m)=e (5.67)
La expresión (5.66) corresponde a la modulación de flanco de bajada y la expresión (5.67) a 
la modulación de flanco de subida. Se puede observar que ambas expresiones únicamente
introducen retrasos de fase y no modifican la ganancia ya que hemos supuesto amplitud
unidad. Si la amplitud no es la unidad entonces volverá a aparecer un factor proporcional a la 
inversa de la amplitud. Estos retrasos en fase limitan de forma importante el margen de fase
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que se puede alcanzar, caso de utilizar un control digital como es usual en moduladores PWM 
para control vectorial.
5.6.1. Análisis de moduladores PWM para moduladores de control 
vectorial
Todas las expresiones obtenidas hasta ahora sirven para el caso de moduladores en un 
marco de referencia fijo. Para aplicar estos resultados a un modulador de control vectorial, se 
va a seguir el proceso sugerido en [5.7]. Los pasos son los siguientes:
1. Introducir una perturbación en una de las componentes del vector espacial del 
modulador en el marco de referencia móvil, drot.
2. Realizar la transformación inversa y pasar al marco de referencia fijo, en un instante 
dado, donde le aplicamos el retraso obtenido para los moduladores PWM generales.
3. Volver al marco de referencia móvil y conparar ambas funciones del modulador, para 
obtener la función de transferencia.
Para nuestro caso particular, el vector del modulador es (5.23). Se van a perturbar sus 
componentes de forma alternativa. Comenzando con dd, se obtiene
^  rot
Dd + dd 'Dd + dmcos(ü)mt)
. Dq _
(5.68)




COS {(Dt — )
2kcos(cot+— )
-  sin (co t)
2ks m ( o f — —) 
s in ( ® í+ ^ )





Dd e o s  (cot) + dm c o s ( íü ot t)cos(cot)-Dq s i n  (cot)
I jt 2n 2nDd eos( m t - — ) + dm e o s í ) c o s ( f i > / - — )-£>, s i n ( o f - — )
2/r 2^ * 2y¿
Dd cos(cot+ — ) + dm eos{cDm t )c o s (ú ) t+ - ) -D q sin(íyí+— )
(5.70)
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d =
'D r ' "d,~
d. = D, + d.
dt . P , . d,
(5.71)
Se va a suponer que el sistema (es decir el vector espacial de tensión) se encuentra en el 
sector II y que nuestro sistema es controlado por un modulador en flanco de bajada. En dicho 
sector la asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares es, según se vio en el 
capítulo 4:
(5.72)
Aplicamos ahora el retraso debido al modulador en flanco de bajada tanto a da como a dt>. Si 









d. = d*-¿nins = ~ d b
d, . d„ i1 d„+db
d =
dm e o s {G>mt+Da —) c o s ( í ü í )  
dm cos(aJ+D b ^ )cos(fi>f-
d . + dk
(5.73)
Seguidamente realizamos la transformación de nuevo al marco de referencia móvil (d-q). 
Para ello se aplica la expresión (5.12).
L - \ t 2 (5.74)
5 - A
- d eos(eo t+D  —  )cos(fi?/)sin(í0 / - —  )+dm eos(<omt+D b — )s’m(ü)t)cos(a>t-
(O.  3 ( 0 , 5
2/r. (O. (O. \dm cos(a>t)cos(ü)t ) -eos(o)mt+Da —SL) + eos(o)mt+D b —2L)
(O, (O
(5.75)
si ahora se comparan (5.68) y (5.75), se obtiene la función de transferencia para las 
perturbaciones que aparecen en dd.
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~ -  eos(oomt + Da — ) eos(eot) sin (cot -  — )+ eos(oomt + Db — )sin (cot) eos(eot -  — )
dd 2 cos 3 oos 3
d r e f V3 cos(o„í)
(5.76)
cos(cot)cos(oot-  ^ o  <y ^-cos (oomt+Da — ) + cos(£ym/+D¿ — )
d  _ref c o s (a > „ /)
(5.77)
Si se tiene además en cuenta que:
Da = p ¡ + D 2 s m £ - 0 )
D „ = ^D 2+D2 sm(0)
(5.78)
(5.79)
y que en el sector II
0 -  co t-— 
6
(5.80)
las expresiones (5.76) y (5.77) quedan
n  oo it oo ncos (oomt + gsin(— 0) - J!L) cos(0 + —) cos (6 )+ cos (oomt + gsin(0) —-)sin 0 + —) sm(0)oo. oo.
d _ n f s C O S ( f f l í )
(5.81)
d _ r tf
cos(0 + —)cos(0)
v?
f  n  oo oo ^-  cos(comt +gsin(— -0 )  - ^ )  + cos(oomt + gsin(0)— )




g = J d I+ d , (5.83)
El numerador de la expresión ( 5 . 8 1 )  puede ponerse de la forma A-cos (comt + y ) ,  donde la 
amplitud de la función de transferencia y la fase serán A y y respectivamente.
Si se repite el proceso pero perturbando ahora dq se obtiene la siguiente matriz:
i  - 2 -  
~V3
2iz í oo oosin(<»í) sin (cot — —) dm cos (a>mt+Db - ) - d m cos (comt+Db — )oo. oo•s
oo 2k  oo 2icdm cos(comt + Da —^ -)sin(cot)cos(cot----- ) -  dm cos(a>mt+Db —-)cos(cot)sm(o)t-------)
oo. 3 oo. 3
(5.84)
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siendo las funciones de transferencia correspondientes:
dd _ 2
sin(oí) sin  ^ —-)
r \
cos(a>mt+Db - ) -  cos{(Omt+Db — ) 
v_ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _ ^ ^  .
dqref V3 cos(comt)
(5.85)
~ cos(ú)mt + Da — )sin(í»í)cos(fi>t- — ) -  cos (o)mt + Db — )cos(a>t)sm(ú)t-— )
di_=l _______________________ Ü_________ 1 _  (5 8 6 )
d. *  t/3 c o s (a > ml )q_ref
y sustituyendo (5.78), (5.79) y (5.80), queda:
f  71 CÜ (O  ^-  cos(comt + gsin(— -0) —?L) + cos (a>mt +gsin(<9)^) 
l ____________ 3  «K j
sin(0+^)cos(0) 
dd 2 6
dqref V3 eos (<omt)
(5.87)
~ cos(tf> f+gsin(— -O)— ) sin(0 + —)sin (0) + cos(a?mt +gsin(0)— )cos(0 + — )cos(0)
dq _ 2 3 <of 6_____________________________________ (5.88)
dqrtf S  cosí^O
De ambas matrices se observa que aparecen sendas interferencias cruzadas ‘*d 
d<¡
d _ re f
. Tal y como se demuestra en [5.5] la influencia de estos términos cruzados es
despreciable, ya que su módulo es casi cero. Por otro lado, las funciones de transferencia
directas — y -zz-d-— tienen un módulo cercano a la unidad. Puede ser también visto en 
d , r d  -d  _ re f q _ ref
[5.5] como para el caso se puede despreciar la dependencia con 0, mientras que para el
d  d _ re f
d d.
caso ——-— , la dependencia con 0 es una dependencia temporal. Por tanto, para — se
d q _ re f  d d _ r e f
puede suponer la función de transferencia del sistema como la de un modulador muestreado 
con control vectorial modificada sólo por un retraso igual que en un modulador muestreado 
normal, es decir:
d *•> (5.89)
d d _ r e f
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6. Diseño dei Convertidor matricial AC-DC bidireccional.
6.1. Introducción.
En este capítulo se va a describir el diseño del prototipo experimental. La estructura 
escogida es la de un convertidor matricial ac-dc bidireccional con salida de y el control es 
control vectorial implementado mediante un DSP. Se ha escogido la utilización de un DSP 
para tener la máxima velocidad de proceso y las redes de realimentación se han implementado 
con operacionales analógicos. Esta ímplementación permite obtener el máximo rendimiento del 
control digital
En nuestro caso, el control vectorial está sincronizado con la tensión V r y la corriente 
estará automáticamente en fase con esta tensión. Para corregir el factor de potencia se 
sincroniza nuestro programa con un vector V r ficticio que se desplaza mediante un circuito 
auxiliar basado en un lazo de seguimiento de fase.
Por otra parte, se vio la necesidad de un filtro de entrada para filtrar el ruido de 
conmutación debido a que la corriente de entrada es pulsante. El filtro de entrada es muy 
importante, ya que se u tiliza la tensión V r para sincronizar nuestro control por lo que esta 
sincronía debe estar libre de ruido para funcionar correctamente. El problema de un filtro de 
entrada de gran tamaño es la degradación del factor de desplazamiento del sistema.
Al utilizar un circuito analógico para los circuitos compensadores se ha podido añadir un 
lazo de corriente y se ha aplicado control de corriente promedio o “conductance control”, 
ampliamente utilizada en aplicaciones espaciales. Este tipo de control mejora las características 
dinámicas del rectificador y lo transforma en una fuente de corriente controlada por tensión. Al 
añadir este lazo adicional de corriente al lazo de tensión, se tiene como beneficio todas las 
ventajas existentes en lazos de corriente, como son un sistema más estable, debido a que el 
retraso de fase se reduce a 90° (el inductor se convierte en fuente de corriente controlada por 
tensión), un rechazo mucho mayor al ruido de la entrada, la posibilidad de poner múltiples 
unidades en paralelo sin tener problemas de compartir la corriente de carga y la limitación de 
corriente y, por tanto, la protección contra sobrecorriente inherente al sistema. Además, el 
diseño del control al aplicar control de corriente promedio es mucho más sencillo que para un 
control en modo tensión. La realización de un lazo de corriente adicional en control digital es
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mucho más complicada debido al retraso que se produce al muestrear [6.1]. Este retraso no es 
tan acusado si la parte de compensación está implementada de forma analógica como se ha 
hecho en nuestro caso. En [6.2] también se describe un control totalmente digital, pero para 
obtener un comportamiento dinámico aceptable es necesario utilizar 2 DSPs.










sincronismo y corrección 




Fig. 6.1: Diagrama de bloques del convertidor matricial ac-dc bidireccional con salida de con su 
control.
Dado que son utilizadas las mismas compensaciones para tensiones de salida positivas y 
tensiones de salida negativas tanto la salida del amplificador de error de tensión como su signo 
son procesados por el DSP. Esto es posible porque la función de transferencia del convertidor 
es idéntica en ambos casos salvo en el signo, el cual es positivo para tensiones de salida 
positivas y negativo para tensiones de salida negativas.
Se ha añadido un lazo de precisión de corriente que proporciona la referencia al lazo de 
tensión. El ancho de banda de este lazo externo de corriente debe ser mucho menor que el del 
lazo de tensión. El objetivo de este lazo es poder controlar de forma efectiva la corriente por la 
carga, de forma que esta siga unas corrientes de referencia determinadas con la mayor 
exactitud y precisión posible. Esto es especialmente importante en el caso de las fuentes 
utilizadas en aceleradores de partículas en que el campo magnético que actúa sobre las
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partículas está íntimamente relacionado con la corriente que circula por el imán que actúa 
como carga.
En nuestro caso, se va a utilizar un transformador de entrada de 50Hz, para tener 
aislamiento galvánico, con una relación de transformación n=2.75.
6.2. Etapa de potencia: Diseño del control de corriente promedio.
A continuación se va pasar a describir el diseño de la etapa de potencia. Al haber utilizado 
en el control de este rectificador el control de corriente promedio o “conductance control” se 
ha utilizado la misma técnica de diseño utilizada para diseñar este tipo de control en la Agencia 
Espacial Europea. El diseño se describe en [6.3] y simplifica el convertidor Buck 
convirtiéndolo en una fuente de corriente controlada por tensión. Las únicas diferencias a tener 
en cuenta es que al estar manejando un rectificador trifásico la función de transferencia es algo 
diferente y el caso especial de tener una carga inductiva.
Las especificaciones de la fuente son las siguientes:
ESPECIFICACIONES
V rm s  (antes del transformador) 220V (+10%, -15%) 
Vmax=342V, Vmi„=264V
Vin  (después del transformador) Vmax= 124V, Vmin=96V




Vamos a calcular la inductancia de salida, fijando el rizado de corriente por la bobina en un 
12% de I0, es decir AI= 1A. Para diseñar la bobina tendremos en cuenta el rizado de corriente 
de un convertidor BUCK DC-DC
¿  = ^ k  = ^ (l_-g> (6.1)
A/ / ,  A/
Aplicando la función de transferencia DC obtenida en el capítulo anterior se deduce la 
expresión (6.2):
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Escogemos L = 1.2mH.
El diseño del control de corriente promedio para el caso analógico se basa en el hecho de 
que el sistema es de primer orden al cerrar el lazo de corriente por lo que la fase es de 90° y 
siempre es estable. Sin embargo, al existir retraso digital en el lazo de realimentación, la fase 
cae y no se mantiene en 90°. Deberemos fijar por tanto la frecuencia de corte del lazo de 
corriente de forma que el efecto del retraso de fase no afecte a la estabilidad del sistema.
Según se demostró en el capítulo anterior el retraso debido a un modulador PWM 
muestreado es proporcional al ciclo de trabajo si es de tipo flanco de bajada. La expresión, 





donde V os es la amplitud del diente de sierra y, en nuestro caso, el margen de tensión que es 
capaz de detectar el convertidor A/D (V Ds=V a/d).
Se debe tener en cuenta, a su vez, que el retraso se ve aumentado en un ciclo de reloj 
debido a que el programa del DSP calcula los ciclos de trabajo, pero no los aplica a su salida 





d d  VDS
Fig. 6.2 muestra la degradación de fase debida al modulador.
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Fig. 6.2.: Degradación de fase debida al modulador (fase en función de la frecuencia)
Dadas las características especiales de la carga (carga R-L), la función de transferencia de la
etapa de potencia P = í  (Fig. 6.3.) presenta dos resonancias a las frecuencias: 
d
con factores de calidad:
foP ~ ' 
fo =






2 *Lmf. J  Op
(6.7)
(6.8)
donde R™ y Lm son respectivamente la parte resistiva y la parte inductiva de la carga, L y C 
son la inductancia y el condensador de filtrado y Leq es el paralelo de Lm y L (o sea L pues se 
cumple que Lm» L ) .  En este caso particular Rm=18Q y Lm=0.5H.
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100
50
Fig. 6.3 : Función de transferencia de la etapa de potencia.
Para poder tener un ancho de banda del lazo de corriente de aproximadamente 1kHz con un 
margen de fase aceptable, la frecuencia fó debe ser escogida bastante por debajo de ese valor. 
Por otra parte el valor de Qp debe ser disminuido adecuadamente para evitar varios cruces por 
cero por la línea de OdB de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de corriente. 
Ambos propósitos pueden ser alcanzados aumentando adecuadamente el valor de C. 
Escogiendo fo = 230Hz obtenemos C = 400pF.
6.2.1. Diseño de los elementos semiconductores.
Para el diseño de los interruptores se ha de conocer la máxima tensión que han de bloquear 
y la máxima corriente que va a pasar por ellos. Cada interruptor está formado por dos 
interruptores unidireccionales en corriente y bidireccionales en tensión, en antiparalelo. Hay 
que tener en cuenta que dichos interruptores son mixtos y están compuestos por un diodo en 
serie con un Mosfet.
Fig. 6.4: Interruptor utilizado.
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La corriente que tiene que soportar es igual a la corriente de carga ya que la comente de 
salida circula siempre por una de las ramas del puente.
A -  = h  (6.9)
Por otro lado, la máxima tensión que soportan es igual a la tensión a la salida del 
transformador de aislamiento con n=2.75, que vale:
Vaat= y f 3 V ^ = J í j 2 ^ ^  = 215V (6.10)
....................................................................................... n .....................................................................
Dependiendo de la polaridad, la tensión la soportarán los diodos o los Mosfets, por lo que
ambos tendrán que soportar esta tensión. En esta tensión no están incluidos los picos de
tensión que se puedan producir por la conmutación de la corriente de salida máxima, por lo 
que es muy conveniente utilizar dispositivos de alta tensión de ruptura.
Diodo: RURG3060 de Harris
IF= 30A
Vr= 600V
trrtyp 6 0 l lS
Mosfet: STY30NA50 de SGS-Thomson 
ID= 30A 
VDSS= 500V 
trtyp  70ns 
tftyp= 30ns 
RdS(ON), typ=  0.175Q
6.3. El control híbrido.
La aplicación del control vectorial implica el uso de control digital por la necesidad de 
potencia de cálculo. El uso de control digital lleva consigo el retraso que generan los 
moduladores digitales por el mero hecho de muestrear de forma uniforme.
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Por otra parte, la flexibilidad del control digital, implementado por microprocesador (en 
nuestro caso, mediante DSP) significa que se pueden programar todos los PIDs. Un 
inconveniente para realizar esto es que nuestro sistema ha de funcionar en tiempo real, lo que 
significa que se debe poder responder en el mínimo tiempo posible a las variaciones del 
sistema. Si el control es muy complejo y todo él está programado en el microprocesador, el 
programa podría convertirse en muy largo lo cual reduciría el tiempo de respuesta y por tanto 
la frecuencia de conmutación utilizable. Para poder aumentar el tiempo de respuesta, y por 
tanto la frecuencia de conmutación, se ha intentado reducir al máximo la carga para el 
procesador. Una forma de hacerlo ha sido la de aplicar un control de tipo híbrido. En este tipo 
de control el DSP sólo se ha utilizado como modulador, mientras que los PID se han 
implementado de forma clásica con operacionales. Un convertidor A/D transforma la señal de 
salida del operacional a una señal digital y es esta la que se compara de forma digital con un 
temporizador para obtener y generar el ciclo de trabajo requerido. Mediante esta forma de 
proceder se ha podido aumentar la velocidad de proceso (hay menos datos a procesar) y así se 
ha sido capaz de implementar un segundo lazo de control. Se tiene por tanto un lazo de tensión 
y otro interno de corriente.
El esquema del control se muestra en la Fig. 6.5, donde la señal de sincronismo representa 











a los 12 
interruptores
etapa analógica etapa digital circuito de disparo
Fig. 6.5: Esquema del control.
6.3.1. Etapa analógica.
Esta etapa corresponde a los amplificadores operacionales que implementan los PID del 
lazo de realimentacióa
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Debido a la función de transferencia de la etapa de potencia la compensación adecuada del 
lazo de corriente debe ser como la indicada en Fig. 6.6:
C,
r 2
^ H = h
+






Fig. 6.6.: Com pensador escogido para el lazo de corriente
Cuya función de transferencia es:
(\ + sR2C2) (l  + . s /^ Q )Ac(s) =
sC2(R,+Rn)(l + sC, * 'R" ) 
Kx+Kn








Rx + R u






Para conseguir que la función de transferencia en lazo abierto del lazo de tensión cruce por 
la línea de OdB con una pendiente de 20dB/dec y el mejor margen de fase posible se ha de 
escoger f zX =  f z2 = f 0 para compensar el efecto de la resonancia y fpi mayor que ambos. Se ha 
escogido fpi=1.5fo.
Teniendo en cuenta todo ello los valores para la red de compensación son:
R, = 6.8kQ 
Ru = 13kQ
127
Capítulo 6 Diseño del convertidor matricial AC-DC Bidireccional
R2 = 6.8 kQ (6.16)
C, = 100 nF 
C2 = lOOnF
Si representamos la respuesta en frecuencia de la función de transferencia en lazo abierto 
del lazo de corriente utilizando las funciones de transferencia obtenidas en el capítulo anterior y 




Fig. 6.7.: Magnitud del diagrama de Bode de  la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 
corriente del convertidor. Debido a  la degradación de fase que se observa en la siguiente figura el 









Fig. 6 .8  .: Fase del diagram a de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 
corriente del convertidor. O bsérvese la degradación de fase debida al muestreo. Margen de fase m 
60°
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Observamos como la degradación de fase debida al muestreo digital es muy importante (cae 
de forma exponencial) y nos obliga a cerrar el lazo a aproximadamente 1kHz, reduciendo así el 
ancho de banda que podríamos obtener caso de utilizar un modulador analógico.
Para el lazo de tensión la compensación utilizada es la siguiente:
n^4
Fig. 6 .9 .: Com pensador escogido para el lazo de tensión.
Cuya función de transferencia es:
' i ( s ) = —
1 + 5 R4 C3
sR , (C3 +C4)(1 +
C 3 + C 4












Escogemos f, una década por debajo de fe y k  = fó. De esa forma conseguimos que el 
ancho de banda del sistema realimentado sea de aproximadamente 100Hz, una década por
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debajo del ancho de banda de la fuente de corriente. Por tanto el lazo de tensión verá que 
efectivamente controla una fuente de corriente.
Teniendo en cuenta todo ello los valores para la red de compensación son:
R3= lOkQ 
R4 = 68kQ
C3 = 100 nF (6.21)
C4= lOnF
Si representamos la respuesta en frecuencia de la función de transferencia en lazo abierto 





Fig. 6 .10.: Magnitud del diagram a de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 









Fig. 6 .11.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 
tensión del convertidor. Margen de fase = 60°.
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Como se ha comentado previamente se ha añadido un lazo de precisión de corriente que 
proporciona la referencia al lazo de tensión. El ancho de banda de este lazo externo de 
corriente debe ser mucho menor que el del lazo de tensión por lo que ha sido escogido de 
10Hz.
La compensación escogida para este lazo se muestra en Fig. 6.12.
c2
Fig. 6.12.: Compensación escogida para el lazo extem o de corriente. 
R, 1 1 + s R3C4
Rx \ + sR2C2 sR3 C4 
Presenta por tanto dos polos y un cero en:
f „  1=0
(6.22)
1
2k  R} C4
1




El diagrama de bloques de todo el sistema realimentado con este lazo de precisión de 
corriente puede observarse en Fig. 6.13.
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lref te,ext Load
clv
Fig. 6.13.: Diagrama de bloques del sistema completo. .
Hi es la ganancia del sensor de corriente utilizado, en nuestro caso un Holec con Hi = 1. 
Ac]V(s) es la función de transferencia en lazo cerrado del lazo de tensión. Dado que se va a 
trabajar con un ancho de banda del lazo externo de corriente mucho menor que el ancho de
banda del lazo de tensión podrá suponerse AciV(sA constante e igual a Gv = —.
k
Por otra parte:
Load (s) = --------------con rm = —
R-1 + t_s m Rm
(6.26)
La función de transferencia en lazo abierto del lazo de corriente es: 
A (s)Acext(s) —  • Load(s) • H ¡ . Para obtener un sistema de primer orden el cero del
compensador es escogido para compensar el polo de la carga (es decir R3C4 = —SL) y el polo
Rm
se escoge a alta frecuencia de forma que si llamamos fa al ancho de banda del lazo externo de 
corriente se cumple que:
A' „ (* ) ' G, ■ Load(s) ■ H, 
s (6.27)
donde fe es el ancho de banda del lazo de corriente. 
Por tanto:
^  - K  ^ TmS (6.28)
con
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K , = 2.71 f CJRm ^2 1
HrGv R,R3C4
Escogiendo fci = 10Hz, los valores para la red de compensación son:
R ,= lOkQ 
R2 = 19.63kQ (lOkQ + POT de lOkQ)
R3 = 294.1 kQ (150kQ + POT de 200kQ)
C4 = 100 nF 
C2 = 1 nF
(6.29)
(6.30)
Si representamos la respuesta en frecuencia de la función de transferencia en lazo abierto 
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Fig. 6.14.: Magnitud del diagram a de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo 








Fig. 6.15 F ase  del diagram a de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo externo 
de corriente del convertidor.
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6.3.2. Etapa digital.
La etapa digital es una etapa altamente crítica. Esto es debido a que la velocidad de 
conmutación máxima que se puede alcanzar depende de la velocidad de proceso del 
procesador. Debido a que se buscaba una alta velocidad de proceso, se ha utilizado un DSP 
para controlar el rectificador. A fin de poder maximizar la velocidad de proceso, la corrección 
del factor de potencia se hace fuera del DSP, con un lazo diferente. Si la corrección del factor 
de potencia se hace con el DSP la velocidad de proceso no es suficiente para un ciclo de reloj 
de 25MHz y la frecuencia de conmutación se reduce por debajo de los ís = 26kHz que se 
buscan.
La etapa digital está compuesta por el DSP propiamente dicho con una velocidad de 
proceso de 25MHz, dos convertidores analógico -  digitales, una PAL para obtener las señales 
digitales correspondientes a los distintos conmutadores y un circuito secuenciador para 
asegurar la conmutación segura de los conmutadores de cuatro cuadrantes. Dicho circuito 
secuenciador consta de dos subcircuitos, uno para los tres conmutadores de la parte superior y 
otro para los de la parte inferior del convertidor. Cada uno de estos subcircuitos consta de dos 
registros, un decodificador y una ROM.
El DSP está insertado en una placa de desarrollo comercial que ya incluye el DSP y ambos 
A/D y permite programar el DSP desde un ordenador personal. La placa de desarrollo tiene 4 
convertidores analógico-digitales de los cuales se utilizan 3.
El DSP es el TMS320E14. Este procesador es de las primeras familias que comercializó 
Texas Instrument por lo que su velocidad de proceso es algo baja comparada con las que 
podemos encontrar hoy en día. Su ventaja es que posee seis salidas PWM, asociadas cada una 
a un “timer” interno. Utilizamos cuatro de las seis salidas PWM disponibles, las cuales nos 
darán unas señales compuestas a partir de las cuales obtendremos las señales de disparo de 
todos los Mosfets.
Los tres convertidores A/D que necesitamos, sensarán cada uno una señal. Por una parte 
sensamos la tensión de salida del amplificador operacional del lazo de corriente y es el DSP el 
que hace el papel de modulador. Por otra parte sensamos el signo de dicha tensión de salida a 
fin de determinar la polaridad de la tensión de salida. El otro convertidor A/D se utiliza para 
sincronizar la rutina con la tensión de red Vr. El circuito de sincronismo debe conocer la
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situación temporal de nuestro vector de referencia. Para ello nos basamos en la tensión de red
VR, que sincroniza nuestra rutina y nos permite leer las funciones coseno que necesitamos de
obtener la información correspondiente a las tensiones de fase normalizadas, se pueden adquirir
como obtenidas independientemente son las que necesitamos conocer en cada instante para
en la determinación del sector. Por ello, es mejor leer de una tabla y simplemente sincronizar 
esta lectura con el cruce por cero de la tensión de fase R, Vr. La lectura de las funciones 
coseno normalizadas de una tabla es, además, algo mas rápida que la utilización de tres 
convertidores A/D.
Además de la información correspondiente a las tensiones de fase normalizadas, es decir 
cos(fi>,/), cos(ú>,y -  2^ /3 ) y cos(éü,/ + 27t/ 3), necesaria para la determinación del sector,
también se ha de extraer de la tabla la información correspondiente a cos(2¿a¿í),
eos (2<2>¿í + 2 ;r/3 ), cos(4¿y/) ycos(4¿y;/ -  2/z73), a fin de poder calcular los ciclos de trabajo
utilizando las expresiones:
Es necesario conocer en que sector nos encontramos, donde cada sector se corresponde con 
cada uno de los intervalos temporales de Fig. 6.16.
una tabla, para calcular los ciclos de trabajo de forma sincronizada con la tensión Vr. A fin de
las tres tensiones de entrada en vez de sincronizar la lectura de una tabla, pero la lectura de una 
tabla evita cualquier problema de ruido. Las tres señales de tensión, tanto leídas de una tabla
determinar el sector temporal en el que está el vector espacial y para calcular los ciclos de 
trabajo. La existencia de ruido de conmutación en las tensiones de fase puede provocar errores
008(4^0 r +mn(t) = m< —eos (<0,0+— cos(2<y/)
, .  Í1 , 2tu. 7  ^ 2 1  2tcmx2(t) = m<—cos(ü)it ------ )+ — cos(2<y,í+— ) ----- cos(4 (o j-  —
cos(4f»/í)f+cos(¿y¿f)+— cos(2o¿f) (6.31)
cos(4 (of■) + -----COS(2 CDjt +  — )
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vi
Fig. 6.16: Tensiones de entrada de nuestro convertidor. Subdivisión del periodo de red en 6 sectores 
de 60°.
Una vez calculado el sector en que se encuentra nuestro vector se utilizan tres bits del 
puerto de entrada/salida (I/O) para definirlos. Estos tres bits se corresponden en cada instante 
con el signo de cada una de las tensiones de fase de nuestro sistema. Tabla 6.2 muestra como 
conociendo el signo de cada una de las tensiones de fase podemos determinar unívocamente en 
que sector estamos.
Sector I Sector II Sector III Sector IV Sector V Sector VI
signo VR + + - - - +
signo Vs - + + + - -
signo Vr - - - + + +
T ab la  6.2: Tabla que m uestra la asignación de los signos de las tensiones de fase en cada sector de 
un periodo de red.
Debido a que el DSP sólo es capaz de damos los ciclos de trabajo de los interruptores 
comenzando por el estado alto al principio de cada ciclo de reloj, generaremos cuatro señales 
(A, B, C y D) que contienen toda la información necesaria para determinar los ciclos de trabajo 
de los interruptores, conociendo el sector donde nos encontramos. En Fig. 6.17 se muestran 
las señales A, B, C y D que genera el DSP y su relación con los ciclos de trabajo que se 
buscan.
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Fig. 6.17: Señales A, B, C y D generadas por el DSP para obtener a partir de ellas las señales de 
disparo de los Mosfets.
El siguiente paso es calcular unas señales auxiliares, que ya corresponderán con las que 
necesitamos para disparar los Mosfets y distribuirlas adecuadamente a cada Mosfet 
dependiendo del sector donde se encuentre nuestro vector espacial. Esto se puede realizar con 
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Las señales auxiliares que se van a generar serán 6 y las llamaremos “t’\  “u”, ‘V”, “x”, “y” y 











Fig. 6.18: Las señales auxiliares Y, “u \ V , “x”, “y” y “z" serán las que se  necesitarán para disparar 
los interruptores.
Se observa que cada una de estas señales auxiliares se corresponde con un determinado 
ciclo de trabajo:
t=>dox (6.32)
u ^  da + + d p (6.33)
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z =í> dp +d0 (6.37)
Con la información de los sectores se puede asignar cada ciclo de trabajo a su interruptor. 
Esta distribución se corresponde con la ya explicada en el capitulo dedicado al convertidor 
matricial ac-dc y se muestra en Tabla 6.3:
I II III IV V VI
CJpr U t t u V V
I^ps V V u t t u
Qpt t u V V u t
C[nr y X X y z z
Qns z z y X X y
^nt X y z z y X
Tabla 6.3: Asignación de señales de disparo a cada interruptor según el sector. 
Las funciones lógicas a implementar por la PAL son las siguientes:
^ = ( / + / r ) M + ( / / + / / / ) f + ( K + i 7 ) v (6.38)
qps =(I + II)v + (III+VI)u + (IV + V)t (6.39)
qpt= (I + VI)t + (II + V)u + (III+IV)v (6.40)
qnr- ( I +  rV)y + (II + III)x + (V + VI)z (6.41)
qns=(I + II)z + (III + VI)y + (IV + V)x (6.42)
qnt = (I+VI)x + (II + V)y + (III + IV)z (6.43)
donde los sectores los obtenemos a partir de los signos de las tensiones de fase (ver Tabla 
6.2).
Las funciones de signo están definidas como:






a partir de esta definición,
I  = sgn Vs sgn VT 
/ /  = sgnP* sgn Vs
III = sgn VR sgn VT
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V = sgn VR sgn Vs (6.49)
VI = sgn VR sgn VT (6.50)
Y las expresiones para “t”, “u \  “v”, “x”, “y” y “z” son:
t = A (6.51)
u = AD (6.52)
v = D (6.53)
x = B (6.54)
n 81 (6.55)
z = C (6.56)
A partir de todas estas expresiones obtenemos las señales de disparo de nuestros 6 
interruptores de cuatro cuadrantes.
Todas estas funciones lógicas son implementadas con una PAL excepto las de signo que las 
realiza el DSP. A la PAL le llegan como señales de entrada A, B, C y D y las salidas son qpr, 
qPs, %, qnr> qns y qnt*
6.3.3. Algoritmo de control del DSP.
En este apartado vamos a describir el algoritmo de control de nuestro DSP para que realice 
la tarea descrita con anterioridad. Nos vamos a centrar en la utilización del DSP como 
modulador y no en la implementación de los PIDs.
Se trata de una rutina de servicio de interrupción que se llama cuando se activa la 
interrupción de fin de temporizador. El temporizador fija nuestro periodo de conmutación que 
se determina al inicializar el DSP. Lógicamente el periodo debe ser mayor o igual que la 
longitud de la rutina de interrupción, de lo contrario el periodo de muestreo y, por tanto, el que 
debemos tener en cuenta para el control, será el doble del periodo de conmutación. Ninguna 
otra interrupción puede parar el programa. De esta manera, el DSP está íntegramente dedicado 
al control del convertidor. De la estructura del programa se deduce que hay un retraso de un 
periodo debido a que los nuevos ciclos de trabajo salen por sus salidas PWM una vez acabada 
la rutina.
El diagrama de flujos de la rutina se presenta en Fig. 6.19.
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deV fcyV f





sacar 3 bits 
designo deVR,Vs
d. a A  |  sacar A )-------►
- sacar B |--------*
sacar C \ - — *•
sacar D |--------►
Fig. 6.19: Diagrama de flujo de la rutina de control del DSP. Recordem os que se trata de una rutina 
de servicio de interrupción. La interrupción se  activa cuando llegamos al fin del periodo determinado 
por el temporizador.
La señal VR es, en realidad, una onda cuadrada, pasando la tensión de fase por un 
comparador con histéresis, cuyos cruces por cero se corresponden con los cruces por cero de 
V r . La histéresis filtrará el ruido de la tensión de fase y, de esta manera, el cruce por cero será 
único. Esto es muy importante, ya que nuestra rutina está sincronizada con el cruce por cero 
de la tensión de fase VR.
Por otra parte, la señal de entrada Vf es la señal de realimentación correspondiente al 
término “m” de las expresiones de mu , mn , m2l y m32 y utilizada para obtener los ciclos de 
trabajo. Es la que controla la salida (ganancia) del convertidor.
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6.3.4. Circuito de disparo.
La ultima etapa del control es el circuito de disparo. Se ha utilizado uno que se describe con 
detalle en [6.4] y se publicó en [6.5] y que ha dado unos resultados óptimos. El circuito nos 
provee de aislamiento galvánico y permite disparar los transistores de puerta aislada como los 
MOSFET o IGBT con ciclos de trabajo desde el 0% al 100%. El principio de funcionamiento 
consiste en mandar un tren de pulsos positivos para cargar la capacidad de puerta del transistor 
a la tensión de 15V y un tren de pulsos negativos para cargarla a la tensión negativa de -15V. 
Aunque inicialmente fue diseñado para disparar MOSFET, se ha comprobado que su uso 
puede ser extendido a cualquier tipo de transistor de puerta aislada. La única limitación es la 
capacidad de puerta del dispositivo que no puede ser mayor de lOnF. Si fuese mayor que ese 
valor, habría que rediseñarlo para permitir que los pulsos fuesen de más potencia. En nuestro 
caso y para la capacidad de puerta del MOSFET escogido funciona perfectamente. Otra 
limitación es la frecuencia máxima de trabajo que no debe ser superior a los 500kHz. Esto para 
nosotros no supone ninguna limitación ya que la frecuencia es de 26kHz. Por otro lado la 
frecuencia mínima de uso obligaría a modificar la frecuencia de refresco de los pulsos para una 
capacidad de puerta grande. Para 26kHz no hay que modificar nada. El esquema electrónico se 
encuentra en el anexo 3 donde se recogen todos los esquemas eléctricos del rectificador.
6.4. Filtro de entrada.
Para el diseño del filtro de entrada hay que tener en cuenta que nuestro convertidor 
trabajará siempre en modo rectificador, comportándose como un rectificador tipo Buck con la 
particularidad de poder trabajar con tensiones de salida positivas o negativas. La tensión de 
entrada equivalente del rectificador trifásico tipo Buck también podrá ser positiva o negativa.
Se va a realizar el diseño del filtro de entrada considerando el caso de un rectificador 
trifásico tipo Buck con tensión de salida positiva. Los valores obtenidos con este diseño son 
válidos también para el caso de tensión de salida negativa en que cambian el signo de la tensión 
de salida y de la tensión de entrada equivalente.
Para el caso de tensión de salida positiva nuestro convertidor tiene un comportamiento 
idéntico al de un rectificador tipo Buck como el mostrado en Fig. 6.20:
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F ig . 6.20: Rectificador trifásico tipo Buck.
Para dicho rectificador tipo Buck es imprescindible el uso de un filtro de entrada debido a 
que la corriente de entrada es pulsante. Además, debido a que está alimentado por tensión es 
conveniente colocar condensadores de entrada grandes para que el rectificador vea fuentes de 
tensión en vez de posibles inductancias parásitas, que al conmutar los interruptores generan 
sobretensiones. Por la propia estructura del rectificador tipo Buck vamos a analizar el filtro de 
entrada de forma vectorial para simplificar su estructura.
Fig.6 .21: Filtro de entrada. Suponem os que todos los inductores son iguales y de valor L¡ y todos los 
condensadores iguales y de valor C¡.















Teniendo en cuenta que nuestro sistema es equilibrado, Vr + Vs + V't = 0, y con ayuda de las 
dos expresiones anteriores llegamos a que:
- Z l (6.57)
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Fig. 6.22: Filtro de entrada en el marco de referencia fijo y para magnitudes vectoriales. Obsérvese 
que el condensador de entrada se  ha triplicado.
Este filtro se ha simplificado y maneja magnitudes vectoriales, pero su estructura es 
equivalente a la de un filtro de entrada de los utilizados en los convertidores DC-DC clásicos. 
Para mantener la estabilidad de nuestro rectificador, la impedancia de salida del filtro de 
entrada debe ser menor que la impedancia de entrada del convertidor.
La condición de estabilidad se traduce en que, en todo el rango de frecuencias, se ha de 
cumplir la siguiente desigualdad:
|Z ,|< |Z ,| (6.60)
A efectos de diseñar el filtro de entrada se puede considerar la teoría del diseño del filtro de 
entrada de un convertidor Buck con “Conductance Control”. Lo diseñaremos por tanto 
siguiendo [6.6].
Así, para el tipo de filtro elegido, y según [6.6]:
R-\ Z \ -
D‘
(6.61)
Esta impedancia es la impedancia DC y, por tanto, podemos considerar que también es la 
que se tiene en el caso de carga R-L. En el diseño propuesto en [6.6], el cual se ha seguido 
aunque con alguna modificación, se aconseja el tomar unos márgenes para el rizado de 
corriente y tensión de entrada dados, pero que, en nuestro caso, resultan en unos 
condensadores de alto valor, hecho que a nivel práctico, es difícil de conseguir para tensiones
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de red y condensadores sin polaridad. La impedancia de salida del filtro de entrada con red de 
amortiguamiento es:
|Z,| = 1.05(2>r/o) l ( (6.62)
donde la red de amortiguamiento es una asociación en serie de un condensador C „ = 3 C ,y  
una resistencia de valor R<i.
Las ecuaciones de diseño son: 
frecuencia de corte del filtro,
Fijadas p y 5, podemos calcular L¡ y C¡, y, si el tamaño es físicamente realizable, nos queda 
por comprobar si se cumple el criterio de estabilidad con (6.60),(6.61) y (6.62). La desigualdad 
de (6.60) debe cumplirse rigurosamente por lo que se aconseja que haya un buen margen de 
seguridad. Recordemos, además, que cuanto menor sea el condensador de entrada menor será 
el desfase que debemos corregir. Aunque es imprescindible que filtremos adecuadamente la
(6.63)
donde el rizado de la corriente de entrada es:
(6.64)
y, a partir de aquí, la inductancia del filtro vale:
(6.65)
donde 5 es el rizado relativo de tensión de entrada:
(6.66)
y




Capítulo 6 Diseño del convertidor matricial AC-DC Bidireccional
entrada para no inyectar ruido a la red y además para no inyectar ruido en nuestro circuito de 
control que debe sensar la tensión de fase VR.
En nuestro caso se va a utilizar un transformador de entrada de 50Hz, para tener 
aislamiento galvánico, en el calculo de L¡ hay que tener en cuenta la inductancia de dispersión 
en secundario de dicho transformador. El transformador de 50Hz utilizado tenía una 
inductancia de dispersión en secundario de Li=1.2mH, de forma que el diseño de nuestro filtro 
de entrada ya nos obligaba a utilizar esta inductancia como la de filtro. De igual manera para el 




Cd=3Ci = 4.7jiF 
y Rd=33 Q
Para el diseño se utilizaron las expresiones antes descritas, siendo los datos utilizados los 
siguientes:
£= 26kHz
/„  = ----- ¡¡----- - =2036.1/6
2
' f *Jo = 0.0061327
\ f s  J
Aipp- P lo = 50mA
8  = %f ’ LióJ = 0.211
V_
Para que el sistema sea estable se ha de cumplir la siguiente desigualdad:
Z, = - ^ r > Z jm, =1.05-2*-/,, Z, = 17.46Q (6.69)
Para una carga de Rm = 18Q y Lm = 500mH, podemos obtener el rango de ciclos de trabajo 
en que el sistema será estable.
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Dd =m< -% ? -=  1.015 (6.70)
\  ^ s ,max
Luego, el sistema es siempre estable pues vamos a hacer trabajar el sistema con m variando 
entre 0 y 0.8.
Si no fuese necesario el transformador de aislamiento a la entrada, el inductor de entrada 
podría ser menor y también podríamos haber reducido la capacidad de entrada, para no tener 
un desfase tan acusado.
Para atenuar la resonancia del filtro, incluiremos la red R<j-3Ci serie de amortiguamiento que 
se muestra en Fig. 6.23.
Rd /3
Fig. 6.23: Filtro de entrada en el marco de referencia fijo y para magnitudes vectoriales. S e  ha 
añadido la red de amortiguamiento. El filtro de entrada en el sistem a trifásico tendrá como 
elementos, C¡, Cd= 3C¡ y R<j.
6.5. Corrección del factor de potencia.
6.5.1. Limitaciones.
Consideremos nuevamente el rectificador trifásico de Fig. 6.20. Como ya se ha visto, dicho 
rectificador necesita un filtro a su entrada para filtrar el ruido de conmutación debido a que su 
corriente de entrada es pulsante. Sabemos que el filtro desfasará la corriente a su entrada 
degradando el factor de desplazamiento. Además, también sabemos que la corriente a la 
entrada del rectificador en promedio está en fase con la tensión.
Partiendo del hecho que la corriente en promedio siempre está en fase con la tensión de 
entrada se puede realizar un circuito que “engaña” a nuestro DSP. El DSP está sincronizado 
con el cruce por cero de la tensión de red VR. Si ahora hacemos un circuito que genere un 
cruce por cero adelantado con el de la tensión de fase VR, si la corriente está retrasada, 
entonces la corriente que demande el rectificador estará adelantada con respecto a la tensión. 
Este adelanto compensará el retraso de la corriente de entrada al filtro del rectificador, que,
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por tanto, tendrá un factor de desplazamiento unidad. De la misma manera, si el filtro adelanta 
la corriente a su entrada, entonces nuestro circuito debe generar un cruce por cero retrasado 
para retrasar la corriente promedio de entrada al rectificador y así compensar la corriente total 
de entrada del filtro. De esta manera la corrección del factor de potencia se hace de forma 
independiente de la rutina del DSP y se corrige con un circuito en lazo cerrado aparte.
Habrá limitaciones de la corrección del factor de desplazamiento que no existen 
teóricamente si la bobina de salida se supone una fuente de corriente pero que sí existen si la 
bobina es una bobina real. Esta limitación se traduce en que la potencia suministrada por la 






P = -V tI,cos<p (6.73)
sustituyendo en (6.73) las expresiones que hemos mostrado llegamos a que, el ángulo que 
podemos desplazar nuestra corriente promedio a la entrada del rectificador, fijada la tensión de 
entrada (Vi) y el rendimiento (r|) puede ser expresada en función de m e IdC como,
cp -  árceos de\1ímV>-  árceos —rjmV,2 (6.74)
Ahora, la corrección máxima de la que seríamos capaces dependería de la corriente reactiva 
debida a nuestro filtro de entrada que debemos compensar, ya que la corriente reactiva que es 
capaz de suministrar nuestro rectificador está limitada, para cada par de valores m-IdC por <p. 
Se puede observar que, si la corriente de salida varía, entonces también variará el ángulo 
máximo que somos capaces de desfasar la corriente de entrada de nuestro rectificador.
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6.5.2. Implementación de la corrección del factor de potencia.
El diagrama de bloques del circuito utilizado es básicamente un detector de fase que 
diferencie entre retraso y adelanto, un filtro pasa baja para convertir el desfase en un nivel de 
tensión, un amplificador operacional con una red de realimentación adecuada que compara el 
nivel con una referencia que indica el desfase deseado y un modulador PWM que genera la 
señal cuadrada (cruce por cero) con el desfase opuesto con el desfase que se pretende corregir. 
Esta señal es la que sincroniza nuestro DSP y, de esta manera, el desfase se corregirá. Al tener 
un sistema en lazo cerrado, el circuito nos dará una señal desfasada la cantidad apropiada para 
que la corriente de entrada al filtro tenga el desfase fijado por nuestra referencia. Aunque el 
principio de funcionamiento es como el de un PLL, se puede implementar de forma discreta 
para tener más libertad sobre el circuito. El diagrama de bloques se muestra en Fig. 6.24:
max




Fig. 6.24: Diagrama de bloques del circuito de corrección del factor de potencia. Vmax y V,™ son dos 
tensiones que limitan el desfase máximo que puede aplicar el circuito para corregir el desfase inicial. 
V^ ref es la tensión que indica al circuito cual e s  el desfase deseado. Generalm ente valdrá Vcc/2 que 
equivale a  un desfase de 0°
Las formas de onda se muestran en Fig. 6.25. La señal que sincroniza el DSP es rectangular 
y lo que se detecta es el cruce por cero, que se corresponde con el flanco de subida. Si 
necesitáramos una onda cuadrada (lo cual no es nuestro caso), se podría añadir un biestable D 
a la salida.
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inC O M P
out COM P
Fig. 6.25: Form as de onda del circuito de sincronismo del rectificador.
Se va a describir a continuación el diseño del lazo de realimentación del circuito. Para 
simplificar el diseño se va a mostrar primeramente el diagrama de bloques. Después se darán 
las funciones de transferencia de cada uno de los bloques y gracias a dichas funciones de 
transferencia se podrá analizar la función de transferencia en lazo abierto y estabilizarla. El 










Fig. 6 .26: Diagrama de bloques del circuito de sincronización para calcular la función de 
transferencia. Nos hem os puesto en el caso  m ás sencillo en el que la amplitud de la corriente 
desfasada por el filtro e s  igual a la amplitud de la corriente de entrada del rectificador.
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Fig. 6.27.: Detector de fase.
T T 360°
filtro pasa baja,
Fig. 6.28: Filtro pasa - baja.
(6.75)
v
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Fig. 6.29: Amplificador.
R fC fs +1 / \
(6.77)
En la función de transferencia del amplificador no se ha tenido en cuenta C que sólo se ha 
colocado para recortar el ancho de banda del amplificador y así atenuar la frecuencia de 
muestreo (50Hz) a la salida del filtro. La señal a la salida del filtro pasa baja no será continua 
totalmente y tendrá un rizado triangular.
Modulador PWM,
C O M P.
a la señal de 
sinc. del DSP
Fig. 6.30: Modulador PWM.
Podemos obtener con facilidad la función de transferencia a partir de Fig. 6.31:
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Fig. 6.31: Obtención de la función de transferencia del modulador PWM.
rampa




out C O M P
At2
Fig. 6.32: Obtención de la función de transferencia del corrector de fase.
T  A A/
' _ t on _  2
y, en consecuencia:
— -  = 0 . 5 - ^ -  =  0 . 5 - ^ “- = 0 .5 —^ %  
T  T  360°




La función de transferencia total será el producto de todos los bloques. Para hacer el 
análisis de estabilidad se va a realizar el análisis en pequeña señal y, por tanto, perturbaremos
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las expresiones anteriores. De esta manera, desaparecen los términos DC. Las funciones de 
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—  = -3 6 0  (6.85)
A„a = Fpo RfC/S + 1— !—  (6.86)
* , C f sRCs +1
para simplificar tomamos Rf= R y Cf= C, entonces
A,,. =  - ^ 2  L _  (6.87)
V RCsv rampa
Esta expresión corresponde a un sistema de primer orden y, por tanto, siempre estable y 
cuya frecuencia de corte corresponde a:
f c = - ^ £ ---!—  = — í—  (6.88)
V,^lnR,CVDD I n R :C
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Para determinar la frecuencia de corte hay que tener en cuenta que V dd en realidad no es la 
alimentación del circuito, si no que es la diferencia de las tensiones Vmin y Vmax (AV= V ^  - 
Vmin ) que limitan la salida del operacional y que la amplitud de la rampa es V dd- Además, el 
sistema sólo es estable si el rizado de la tensión a compara con el diente de sierra tiene una 
pendiente menor que la del diente de sierra. Esto es debido a que el filtro pasa baja no es ideal 
y a su salida tiene una componente de continua con un rizado triangular. Esta tensión 
triangular pasa, a continuación, por el amplificador, que amplifica dicho rizado. El rizado a la 
salida del filtro pasa baja se puede demostrar que vale:
AV V—  = ^ L  (6.89)
A t 2RC
y el rizado de la rampa, donde f  es la frecuencia de red, que coincide con la frecuencia de la 
rampa:
4 t  = 2 VDDf  (6.90)
A/
Teniendo en cuenta la ganancia proporcional del amplificador (R /R i), y que además 
queremos que la pendiente esté dentro de los márgenes definidos por Vmin y Vmax, por tanto la
expresión (6.90) se convierte en 2 AV f, para que el sistema no pierda la linealidad. La
comparación entre pendientes se traduce en,
AV 1 2
VDD 2xRlC < x
AV / < - /  (6.91)
K
que queda, teniendo en cuenta (6.88) como:
AVr  2
f e  < ~
71 V\  Y DD J
/ < - /  (6.92)
n
Conociendo cuales son los desfases máximos que se pueden exigir al rectificador se pueden 
determinar Vmax y Vmm. La siguiente expresión nos da la relación entre la tensión que se 
compara con la rampa y el desfase que obtendremos en nuestro rectificador y se obtiene a 
partir de (6.78) y (6.80).
180 ° -A  <p0 
360°v2=Vdd ir—  (6-93>
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Si, por ejemplo el desfase máximo que le queremos pedir a nuestro rectificador es 30° de 
retraso y 0o de adelanto (el filtro provoca un adelanto siempre que 1/Cco >Lco, por lo que no
será necesario corregir adelantos en nuestro caso), entonces eso resulta (V dd =  1 5 V ) Vmax =  
8 .7 5 V  y Vmin =  7 .5 V . Utilizando ahora la expresión (6.92) obtenemos £< 0.9Hz. Observamos 
que la frecuencia de corte es muy baja, pero tampoco necesitamos una corrección rápida del 
factor de desplazamiento. El sistema se ajustará para obtener un factor de desplazamiento lo
corriente reactiva del filtro, el sistema no siempre es capaz de obtener un factor de
que estamos sumando.
Veamos las limitaciones de la corrección del factor de desplazamiento. Supondremos que la 
inductancia de entrada del sistema es tan pequeña que el desplazamiento lo produce sólo la 
capacidad del filtro LC. Dicho de forma más exacta (f=50Hz),
Como la frecuencia de corte de nuestro filtro es del orden de £> = 918.88Hz y f=50Hz 
estamos claramente en el caso de un adelanto de la corriente con respecto a la tensión, es decir, 
un comportamiento capacitivo.
La corriente de entrada al filtro se puede calcular utilizando Fig. 6.33, en la cual se 
representa el filtro de entrada de forma simplificada. Aunque las corrientes son magnitudes de 
entrada vectoriales sólo se va a tener en cuenta una de las fases, ya que siendo el sistema 
equilibrado las demás fases se comportarán igual.
Fig. 6.33: Filtro de entrada del rectificador. S e  vio en el apartado correspondiente al filtro de entrada 
como se  puede modelar con un filtro de entrada monofásico con magnitudes vectoriales.
más cercano a la unidad que le sea posible. Dependiendo de la ganancia del convertidor y de la
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donde
i = I incos(cot+y/) 










1 -3 LCfi) j
y/ = arctan
2 x2 « X T 7- 3C¡O) .+ g  /„ ~2gI0V ' 2 sin y
l-3 L C /¿y
\3C,® r .




Donde g + es el índice de modulación efectivo teniendo también en cuenta la
componente reactiva Dq para considerar el desfase entre la tensión y la corriente de entrada
[6.7] Para que la corrección del factor de potencia sea total i// = 0, lo que significa que,
después de operar y tener en cuenta que tan <p- Dq! Dd y que V = 0 , la expresión (6.101) se
convierte en:
tan 49 = 3 v:
2 RmI 20 \ - 3 L C ^
(6.102)
Representando cp frente a I0 podemos ver a partir de qué carga la corrección será completa.
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Fig. 6.34: Desfase que se tiene que aplicar al rectificador con r|=0.75, V¡,rMS=80V, para que corrija el 
desfase producido por el filtro de entrada, en función de la carga del convertidor.
Si limitamos el desfase de nuestro convertidor a 30°, corregiremos completamente el factor 
de desplazamiento de entrada a partir de I0 = 1.7A. La Fig. 6.34 se corresponde con el caso 
real y, por tanto, con un rendimiento menor de la unidad. Conforme aumente el rendimiento o 
la resistencia de salida, el desfase que podremos corregir será menor para un mismo filtro de 
entrada. Aunque en principio pueda parecer que podemos corregir cualquier desfase hasta su 
valor máximo, debemos ser muy cuidadosos, debido a los transitorios y al arranque. Hay que 
evitar de cualquier forma el que en algún instante la bobina de salida se quede sin poder 
circular su corriente.
Para el diseño fijaremos por tanto £=0.9Hz que es el valor extremo que hemos calculado 
antes y la frecuencia de corte del filtro pasa baja en fc_fP.b= 2.5Hz. A partir de estos datos
fijamos C=2pF y AV= 1.5V (que se corresponde con una corrección de 36°), obtenemos,
teniendo en cuenta que VDd=15V:
t f , s9£Q (6.103)
R = 33kQ  (6 .104)
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Si quisiéramos aumentar el margen de corrección del desfase variaríamos AV y esto además 
aumentaría nuestra frecuencia de corte sin alcanzar inestabilidades por que no habríamos 
modificado las pendientes ni de la rampa ni de la señal filtrada.
6.6. Conclusión
El diseño nos ha permitido utilizar bastantes de las expresiones ya conocidas para el 
convertidor DC-DC de tipo Buck, aunque se han tenido que tener en cuenta algunas 
modificaciones importantes para considerar el caso particular que significa estar diseñando un 
rectificador trifásico y el estar trabajando con carga inductiva. El paralelismo existente nos ha 
permitido aplicarle el control de corriente promedio confiriendo una mayor estabilidad y un 
funcionamiento más robusto debido al lazo de corriente.
La utilización del control híbrido permite alcanzar frecuencias de conmutación mayores, 
aunque el retraso debido al uso de control digital reduce el ancho de banda. Aunque, en la 
actualidad, la complicación del control vectorial impide el uso de electrónica analógica si que 
sería deseable avanzar en ese sentido, para poder desprenderse de las limitaciones propias del 
control digital a alta frecuencia.
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A fin de corroborar los resultados teóricos que se han obtenido se van a presentar diferentes 
parámetros del prototipo que han sido medidos. Primeramente se va a medir el rendimiento a 
fin de conocer el consumo de potencia del rectificador. Al tratarse de un circuito procesador de 
energía lo deseable sería que su consumo propio fuese mínimo.
Comprobaremos como el contenido armónico es reducido a alta frecuencia (es decir, a la 
frecuencia de conmutación).
Se ha calculado previamente cual es la limitación de la corrección del factor de 
desplazamiento, la cual está en función de la corriente reactiva que absorba el filtro de entrada 
y la corriente activa que absorba el rectificador. Las medidas demostrarán lo calculado.
Por último se verá que la respuesta en frecuencia concuerda perfectamente con lo predicho 
por la teoría, por lo que el modelado es correcto. El modelo se puede reducir al modelo del 
convertidor DC-DC con control de corriente promedio o “conductance control”, ya conocido, 
con las peculiaridades debido a estar conectado a la red trifásica y las características de la 
carga.
Se ha de tener en cuenta que todas estas medidas se han obtenido para una carga inductiva 
de R„, =18Q en serie con Lm=0.5H, con la complejidad añadida que supone el manejo de una 
carga inductiva.
7.2. Medidas del rendimiento
El rendimiento nos va a indicar la buena utilización de la energía que hace el rectificador. 
Para evaluarlo de forma teórica, se van a considerar primeramente las pérdidas. Se va a 
distinguir entre las pérdidas de conducción y las pérdidas de conmutación. Mientras que las 
pérdidas de conducción son propias de los interruptores utilizados, las de conmutación son 
debidas al proceso de conmutación en si.
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Para evaluar las pérdidas de conducción se he de tener en cuenta la caída de tensión en los
interruptores. Recordemos que se tiene un interruptor de cuatro cuadrantes formado por dos 
diodos y dos Mosfets.
Según los datos del fabricante, la caída de tensión en el diodo RURG3060 es de VFm= 1.3V. 
Para el Mosfet STY30NA50 se tiene que Rds(ON)=0.175Q. La corriente, sin tener en cuenta 
las transiciones para la conmutación segura de los conmutadores de cuatro cuadrantes sino 
sólo el caso estacionario, circulará por dos de estos interruptores de dos cuadrantes, Mosfet en 




Las pérdidas de conducción totales en los interruptores son, entonces:
(7.3)
Si no se tienen en cuenta otras pérdidas, el rendimiento total vale,
150L -8^ = 98%, I0 =SA
150L -8/1 + 23.61F
(7.4)
75F-4 A = 96.21%, I0 =4A
V15V -AA + W&W
Si a esto añadimos la estimación de pérdidas totales de conducción, se obtiene el desglose 
que se muestra en la siguiente tabla.
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Pérdidas Io=±4A,V0=±75V I„=±8A, Vo=±150V
PlVfosfet 4 x 0.35W 4 x 0.7W
P d 4 x 2.6W 4 x 5.2W
PL (75mQ) 1.2W 4.8W
P f i l t r o  en m odo com ún (20lílQ) 0.32W 1.28W
P f i l t r o  de e n tra d a 30W 30W
P to ta l 43.32W 59.68W
TI 93.27% 95.26%
Tabla 7.1.: Cálculo del rendimiento estimado del rectificador teniendo en cuenta sólo las pérdidas de 
conducción.
En cuanto a las pérdidas en conmutación hay que tener en cuenta que la transición de un 
estado estacionario a otro se produce siguiendo una serie de cuatro etapas. Supongamos el 
caso de una corriente por la bobina de salida positiva y que el modulador requiere una 
transferencia de corriente desde un conmutador de cuatro cuadrantes A hasta otro que 
llamaremos B. Las transiciones que se producen en la primera y cuarta etapa son a cero de 
tensión y de corriente pues se pone a ON o a OFF un conmutador de dos cuadrantes cuando el 
conmutador de dos cuadrantes en antiparalelo está a ON y conduciendo toda la corriente de 
salida. En la segunda y tercera etapa se produce la transferencia de corriente del conmutador A 
al B. En la segunda etapa se pone a ON la mitad positiva del conmutador B. Toda la corriente 
estaba circulando por la mitad positiva de A por lo que la conmutación es a cero de corriente. 
Es entonces cuando empieza la transferencia de corriente. En la tercera etapa la mitad positiva 
del conmutador A pasa a OFF. Las pérdidas en esta transición serán tanto menores cuanto más 
avanzada esté la transferencia de corriente del conmutador A al B, lo cual depende de la 
relación entre las tensiones de entrada en el instante de la conmutación.
En resumidas cuentas, de las cuatro conmutaciones únicamente una puede presentar 
pérdidas apreciables dependiendo del instante en que se produzca la conmutación.
En el peor de los casos, el conmutador correspondiente a la parte positiva de A se pondría a 
OFF conduciendo toda la corriente (transferencia de corriente apenas empezada).
POFF = • t f  f ,  = . 3o,¡x .26kHz =0.468»'  (7.5)
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Fig. 7.2 .: Rendimiento medido del rectificador.
7.3. Medidas del factor de potencia
El factor de potencia está compuesto de dos factores, el factor d desplazamiento y el factor 
de distorsión armónica. Al ser el sistema un rectificador tipo Buck, la corriente de entrada es 
pulsante, por lo que se necesita un filtro de entrada. Dicho filtro de entrada degrada el factor 
de desplazamiento, degradación que se debe corregir. El control vectorial permite corregir el 
factor de desplazamiento. En este caso, la corrección se ha realizado con un circuito PLL 
discreto.
Por otra parte, el factor de distorsión armónica debe ser muy cercano a la unidad, ya que el 
contenido armónico se reduce a alta frecuencia, es decir a frecuencias múltiplos de la 
frecuencia de conmutación. El filtro de entrada además reduce el contenido armónico a un 
mínimo por lo que se cumple la normativa vigente como se verá más adelante. Aún así se debe 
tener en cuenta que aunque la normativa explicada sólo hace referencia a los primeros 40 
armónicos y, por tanto, hasta una frecuencia de 2kHz, existen otras normativas que hacen 
referencia a las emisiones en el espectro radioeléctrico y que también limitan estas emisiones. 
En consecuencia, el filtro de entrada es absolutamente necesario.
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7.3.1. Factor de desplazamiento
Para la medida del factor de desplazamiento, se debe tener en cuenta que la capacidad de 
corrección está limitada, debido a que dependiendo de la potencia activa que necesitemos a la 
salida, la potencia aparente que podemos pedir a la entrada del rectificador tiene un valor 
máximo no superable. Si esta potencia aparente máxima, que corresponde a una potencia 
reactiva determinada no es suficiente para contrarrestar la potencia reactiva que consume el 
filtro de entrada, entonces la corrección del factor de desplazamiento no será completa. Esto se 
observa claramente en Fig. 7.3 que muestra el factor de potencia con el circuito de corrección. 
Se observa que para bajas potencias el circuito de corrección del factor de desplazamiento no 
hace nada ya que la potencia activa que consume el rectificador es muy baja comparada con la 
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Fig. 7.3 .: Factor de desplazamiento (FD) del rectificador con el filtro de entrada.
Las formas de onda de corriente a la entrada del filtro de entrada muestran como actúa el 
circuito de corrección del factor de desplazamiento. Recordemos que el principio consistía en 
desplazar la corriente de entrada del rectificador y la que entra al filtro de entrada del 
rectificador un desfase tal que la suma de la corriente reactiva que demanda el rectificador y la 
que entra al filtro de entrada se compensen (Figura 7.4).
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Deten.
Ch1 5.00 V S ff i i  5.00 V P4.00rns A Ch1 J  2.70 V
B Ch1 \  600mV 26 Jul 2000
@ 10.00%  13:23:30
Figura 7.4.: Formas de onda de la corriente de entrada y la tensión de entrada de la fase R, donde 
se aprecia como el circuito de corrección del factor de potencia consigue un factor de 
desplazamiento cercano a la unidad. Condiciones de medida: V¡n=113Vp, Vo=150V, l0=8A. Ch1: 
0.088Vr  (5V/div), Ch2: lR (5A/div)
7.3.2. Factor de distorsión armónica
La medida del contenido armónico de nuestro rectificador nos muestra que se cumple la
normativa. Recordemos que nuestro sistema es de clase A y, por tanto, tiene que cumplir los
límites de armónicos descritos en el primer capítulo.
El contenido armónico medido en el rectificador se muestra en la Figura 7.5. Las 
condiciones de medida fueron Vr=113Vp, Vo=150V, I0=8A y se midió la corriente antes del 
filtro de entrada, es decir, a la entrada de todo el sistema. Las barras representan el contenido 
armónico medido en la corriente de entrada y las líneas son el límite que dicta la norma. La 
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Fig. 7.5 .: Contenido armónico de la corriente de entrada del rectificador.
De la figura se extrae que se cumple la normativa.
THD
 11.02%_________________
Tabla 7.2.: Distorsión armónica total del circuito.
7.4. Medidas de la respuesta en frecuencia
La respuesta en frecuencia del convertidor se ajusta de forma aproximada con la predicha 
por el modelo en pequeña señal utilizado.
Se presentan a continuación las respuestas en frecuencia teóricas, ya vistas en el capítulo 
anterior para compararlas mejor con la respuesta en frecuencia medida experimentalmente. Se 
observa la similitud existente entre ambas, lo cual confirma el modelo utilizado.
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Fig. 7.6: Magnitud del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 
corriente del rectificador. Debido a la degradación de fase, que podemos observar en la siguiente 
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Fig. 7.7 : Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 
corriente del rectificador cambiada de signo. La razón del cambio de signo es porque esta fase será 
la que, debido al procedimiento de medida, se va a obtener experimentalmente. Con ello obtenemos 
directamente el margen de fase. En esta podemos observar la degradación de fase debida al 
muestreo, Margen de fase = 60°
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Fig. 7.9 Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo cerrado del lazo de 
corriente del rectificador.
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Fig. 7.10.: Magnitud del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 
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Fig. 7.11.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de 
tensión del rectificador cambiada de signo. La razón del cambio de signo es porque esta fase será la 
que, debido al procedimiento de medida, se va a obtener experimental mente. Con ello obtenemos 
directamente el margen de fase. El margen de fase es de aproximadamente 60°.
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Fig. 7.13.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo cerrado del lazo de 
tensión del rectificador.
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Fig. 7.14.: Magnitud del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo 









Fig. 7.15.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto del lazo externo 
de corriente del convertidor.
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A: T / R  (dB)  B: Q
A MAX 8 0 . 0 0 dB
o  MKR 
G A I N
1 0 9 4 . 2 1 7  Hz 
1 5 7 . 2 6 0  mdB
d e g5 0 .  1 0 7 1d e g  PHASEB MAX 2 5 0 . 0
A / D I V  2 0 . 0 0  
B M I N  - 1 8 0 . 0
dB START 
d e g  STOP
Fig. 7.16.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo abierto del lazo de corriente.
1 0 0 . 0 0 0  HZ 
5 0  0 0 0 . 0 0 0  Hz
Dado que es imposible realizar una medida fiable a tan bajas frecuencias, en Fig. 7.16 no 
observamos la resonancia que debería aparecer en fo= 230Hz y que podemos apreciar en Fig. 
7.6. La fase medida corresponde a la fase de la función de transferencia cambiada de signo, por 
lo que nos da directamente el margen de fase.
A: T / R  (dB) B: 9
A MAX 2 0 . 0 0  




1 0 8 9 . 2 0 4  HZ 
- 2 0 2 . 0 8 4  rcdB 
- 6 3 . 2 8 6 2-  --- 1 r i_ i
L..... i L .. L ~iu !j- - - -k.. . „ . ,.. N 1i __ ii h\ 4V— - -¡~1__ _ 1---
1_ ! _ - í \ \
L- . 11 _ \ i\ l 17
i_ J- - 'i I u!! I i i - !—Vi1 r--- Tí
S í. .. 4¡ «i
_ i T  ‘ 3L ll ... , , 2|L. J LA r ¡_ _ 8_
A / D I V  1 0 . 0 0  dB START 1 0 0 . 0 0 0  Hz
B / D I V  5 0 . 0 0  de q  STOP 25  0 0 0 . 0 0 0  Hz
Fig. 7.17.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo cerrado del lazo de corriente.
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A: T / R  (dB) B: 8 o  MKR
A MAX 0 0 . 0 0  dB GA ir ;
B MAX 2 5 0 . 0  deg  PHASE
A / D I V  2 0 . 0 0  dB START 8 0 . 0 0 0  Hz
B MIN - 1 8 0 . 0  deg  STOP 15 0 0 0 . 0 0 0  Hz
Fig. 7.18.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo abierto del lazo de tensión.
La fase medida corresponde a la fase de la función de transferencia cambiada de signo, por 
lo que nos da directamente el margen de fase.
dB) B: Q O MKR
MAX 4 0 . 0 0  dB G A I N
MAX 2 5 0 . 0  d e g  PHASE
A / D I V  R 0 . 0 0  dB  START 8 0 . 0 0 0  Hz
B / D I V  5 0 . 0 0  d e g  STOP 10  0 0 0 . 0 0 0  Hz
Fig. 7.19.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo cerrado del lazo de tensión.
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7.5. Formas de onda
Por último se presentan unas formas de onda que ilustran el funcionamiento del rectificador. 
Se ha medido la tensión Vpn, que es la tensión rectificada que aplicamos a la inductancia de 
salida. A su vez vemos la corriente por la inductancia de salida.
Deten.
Ch1 2.00 V SSE 1.00 V P 20.0JJS A Ch1 I  1.68 V
B Chl "Y 9.00 V
@ 33.20 H
Figura 7.20.: Medida de Vpn e lL. Condiciones de medida: Vin=113Vp, Vo=150V, l0=8A, Ch1: lL 
(2A/div), Ch3: 0.1Vpn (1V/div)
A media carga (4A):
Deten.
©
Chl 2.00 V a ¡E  1.00 V P 20.0ps A Chl I  0.00 V
B Chl Y 2.60 V
m 33.20 96
Figura 7.21.: Medida de Vpn e  lL para media carga (4A de salida). Condiciones de medida:
Vin=113Vp, V0=75V, l0=4A, Ch1: lL (2A/div), Ch3: 0.1Vpn (1V/div)
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En la siguiente figura podemos observar la tensión de entrada y la tensión rectificada antes 
del filtro, a media carga:
Ejec. f—0--------------------------------- ] Disparado
ú
a m  5.00 v
1.00 V
P2.00ms A Chl  J  8.50 V 
Q 10.00 %
2 7 J uI 2000 
01 :52 :56
Figura 7.22.: Medida de Vpn y VR para media carga (4A de salida). Condiciones de medida: 
Vin=113Vp, V0=75V, l0=4A, Ch1: 0.088VR (5V/div), Ch2: 0.1 Vpn (1V/div)
Chl \  268mVam ¿bomv % P 20.0JJS A
B Ch1 \ - 3 1 2 m V  27 J ul 2000 
@ 0.000 % 03:55:53
El rizado de la tensión a la salida a plena carga:
Pres Pr a  ; , .  t ;........... v. :
Figura 7.23.: Rizado de la tensión de salida a plena carga. Condiciones de medida: Vin=113Vp, 
Vo=150V, l0=8A, Ch1: 0.1Vo (200mVAC/div)
176
Capítulo 7 Resultados experimentales
El rizado máximo a plena carga es de aproximadamente el 4%.
Seguidamente se van a comparar la corriente de salida y corriente por el inductor de salida:
Pres Pr f— — —§ - — —----------- — ]
B Chl  \  400mV
® 33.20 %
Figura 7.24.: Corriente de salida y corriente por el inductor de filtrado. Condiciones de medida:
Vin=113Vp, Vo=150V, l0=4A, Ch1: lL (1Aac/div), Ch2: l0 (1Aac/div)
Se puede observar que la corriente de salida no presenta tanto rizado como presenta la
corriente por el inductor de filtrado pues la carga inductiva actúa como filtro.
Por último se ha utilizado el lazo externo de corriente para introducir señales de referencia, 
observando como la señal de salida sigue la referencia de forma adecuada.
En Fig. 7.25 observamos un salto de la tensión de salida entre 1 y 3A. La pendiente de 
subida de la señal de referencia está limitada por el ancho de banda del lazo externo de 
corriente para un funcionamiento correcto del convertidor.
177
Capítulo 7 Resultados experim entales
Deten .  |------------------—------------------- ]
a ¡ B  200mV Ch2 1.00 V
1 . 0 0 V 27 J ul 2000
04 :50 :48
Figura 7.25.: Salto de 1 a 3A de salida. Ch1: 0.1 V0 (200mV/div), Ch2: lG (1 A/div), Ch3: U  (1 A/div)
Fig. 7.26 muestra más detalladamente las formas de onda anteriores. Se puede observar 
como la corriente sigue a la referencia con un desfase que viene determinado por el lazo 
externo de corriente.
Deten
Ch2 500mV P4 0 .0 ms  A Ch1 \  268mV
S S E  5 00mV 27 J ul 2000 
04:53:58
Figura 7.26.: Detalle del salto de 1 a 3A de salida. Ch2: l0 (500mA/div), Ch3: lref (500mA/div)
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Fig. 7.27 muestra un salto de la corriente de salida de 3 a 5A.
Deten.
P 400ms A Ch1 \  268mV
Ch3 1.00 V 27 J Ul 2000
06:24:07
Figura 7.27.: Salto de 3 a 5A de salida. Ch1: 0.1 V0 (200mV/div), Ch2: l0 (1 A/div), Ch3: U  (1A/div) 
Fig. 7.28 muestra un salto de la corriente de salida entre -3A y -5 A.
Deten
• f  t i '  -• t --• i-i-t'
l i l i  200mV Ch2 1.00 V P 400ms  A Ch1 \  268mV
Ch3 1.00 V 27 J ul 2000
06:18:47
Figura 7.28.: Salto de -3 a -5A de salida. Ch1: 0.1 V0 (200mV/div), Ch2: l0 (1 A/div), Ch3: lref (1 A/div)
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Por último vamos a comprobar como el circuito de conmutación segura de los 
conmutadores de cuatro cuadrantes imposibilita un cruce por cero de la corriente sin 
distorsión. La respuesta del sistema ante un referencia que solicita un salto de la corriente de 
salida de -1 A a 1A se muestra en Fig. 7.29.
Deten.    —
Ch1 SOOmV Ch2 SOOmV P 400 ms  A Chl  \  270mV
¡HE 500mv 27 J Ul 2000
06 :30 :29
Figura 7.29.: Salto de -1 a 1A de salida. Ch1: 0.1 V0 (500mV/div), Ch2: lD (500mA/div), Ch3: U  
(500mA/div)
Tal y como se ha diseñado el control del convertidor, la polaridad de la tensión a la salida 
debería cambiar con el signo de la tensión de salida del amplificador de error del lazo de 
corriente. Y esto sucedería así y no habría distorsión de cruce (y excesivas sobretensiones a la 
salida) si no fuera por la presencia del circuito de conmutación segura de los conmutadores de 
cuatro cuadrantes. Este circuito toma como entrada las señales de disparo que proporciona el 
DSP y las trata a fin de evitar cortocircuitos entre fases y que la carga (inductiva) quede en 
circuito abierto. Para ello hace uso del signo de la corriente por el inductor de salida, que es la 
corriente que circula por los conmutadores. Como consecuencia de este tratamiento, el cambio 
efectivo de la polaridad de la tensión rectificada (antes del filtro de salida) no se produce con el 
signo de la señal de salida del amplificador de error de corriente sino con el signo de la 
corriente por el inductor de salida y de ahí el comportamiento del sistema en el cruce por cero.
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7.6. Conclusión
Se ha podido observar primeramente el alto rendimiento que presenta el rectificador.
El factor de desplazamiento se corrige casi por completo con el circuito empleado, 
obteniéndose en consecuencia un mejor aprovechamiento de la energía eléctrica. Obviamente 
el circuito no es capaz de corregir el factor de desplazamiento para potencias de salida muy 
bajas, pero el factor de desplazamiento es excelente ya incluso a media carga.
El factor de distorsión armónica también resulta ser muy bajo por lo que se cumple 
sobradamente la normativa internacional correspondiente.
La respuesta en frecuencia del sistema se adecúa, aunque con alguna variación, a la de un 
convertidor Buck DC-DC con carga inductiva. Su estabilidad es fácil de conseguir y además es 
posible implementar un control de corriente con todas las ventajas que esto significa. El 
sistema se comportará por tanto como una fuente de corriente controlada por tensión.
El estudio realizado pretende ser aplicado en el campo de los aceleradores de partículas. 
Para ello se requiere gobernar la corriente de salida con la mayor precisión posible, razón por 
la cual se utiliza un lazo externo de precisión de corriente. Se ha comprobado como el 
convertidor es capaz de alimentar una carga inductiva proporcionando una salida regulada 
directamente desde una entrada trifásica y además con corrección del factor de potencia.
Sin embargo, si lo que se pretende es utilizar nuestro convertidor como fuente correctora de 
dipolo se habría de introducir alguna modificación en el circuito para evitar la existencia de 
distorsión de cruce pues dichas fuentes requieren de un cruce por cero sin distorsión, como se 
verá en el capítulo 8.
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8.1. Aportaciones de este trabajo
En el presente trabajo se ha estudiado, diseñado y construido un rectificador trifásico 
bidireccional basado en la teoría del convertidor matricial. Dicho rectificador puede ser útil en 
aquellas aplicaciones en que se necesite un sistema reductor de la tensión de entrada y que 
además requieran un control de la corriente de entrada. En dicho rectificador se ha utilizado un 
control de tipo vectorial.
El utilizar control vectorial ha tenido las siguientes ventajas:
• Se puede corregir el factor de desplazamiento, con un mayor índice de modulación en 
amplitud y así mejorar el factor de potencia.
• Permite de manera inherente disponer de unas corrientes de entrada con carácter 
sinusoidal, desplazando la distorsión de dichas corrientes hacia la frecuencia de conmutación y 
superiores, manteniéndose por debajo de los niveles mínimos exigidos por la norma EN 61000- 
3-2, por lo que el factor de potencia está influido casi únicamente por el factor de 
desplazamiento. Por el contrario, un rectificador trifásico con tiristores clásico, sin filtro de 
entrada, tiene un contenido armónico de baja frecuencia mucho mayor que además no cumple 
la normativa vigente. Además para bajas potencias el factor de desplazamiento está 
completamente degradado.
Se ha realizado el estudio teórico del rectificador tipo Buck y su modelado en pequeña 
señal. Se ha comprobado que las respuestas en frecuencia medidas sobre el rectificador 
confirman el modelo obtenido. El rectificador se comporta como una fuente de corriente 
controlada por tensión gracias a su lazo de corriente.
Se ha implementado un controlador mixto para el rectificador trifásico. Sus características 
más importantes son:
•  Utilización conjunta de control digital y analógico, obteniendo de esta manera el 
máximo rendimiento de ambos. El control analógico está formado por amplificadores 
operacionales que implementan el lazo de tensión y el lazo de corriente (así como un lazo 
externo de corriente), descargando así la carga computacional del DSP. La parte digital del
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control nos permite generar con un número mínimo de circuitos las señales de disparo de los 
interruptores.
• El control digital nos permite aplicar el control vectorial para hacer el cálculo de los 
ciclos de trabajo y su correcta distribución. Además nos permite corregir el factor de 
desplazamiento de forma dinámica.
Para la corrección del factor de desplazamiento se ha utilizado un circuito comparador de 
fase con las siguientes ventajas:
• Se aplica como lazo de realimentación adicional de forma que el factor de 
desplazamiento se corrige de forma automática independientemente de los otros lazos de 
control.
•  La corrección es óptima obteniéndose valores para el factor de desplazamiento 
cercanos a la unidad, aún teniendo un condensador de filtro relativamente grande a la entrada.
Todo ello se ha comprobado experimentalmente construyendo un prototipo. Todos los 
resultados teóricos han quedado confirmados con los resultados experimentales obtenidos a 
partir de este rectificador prototipo de P0=1.2kW que funciona con una tensión trifásica de 
entrada de Viínea=380V (reducida por un transformador con n=2.75) y una tensión de salida 
regulada variable entre -150V y 150V y carga inductiva.
En la bibliografía han podido encontrarse aplicaciones prácticas del convertidor matricial 
reducido a VSI y a CSI, sin embargo no se ha encontrado ninguna aplicación del convertidor 
matricial AC-DC bidireccional con la novedad que esto supone.
8.2. Aplicaciones futuras. Convertidor matricial ac-dc bidireccional 
como sistema acondicionador de potencia por SMES
8.2.1. Sistemas acondicionadores de potencia basados en unidades 
SMES (Superconducting Magnetic Energy Storage).
Una unidad SMES (Superconducting Magnetic Energy Storage) contiene una bobina 
superconductora de gran valor de inductancia, de manera que pueden ser almacenados en la 
bobina de cientos a miles de megawatios.hora de energía. La principal función de una unidad 
SMES es absorber y almacenar la energía excedente del sistema de potencia cuando su 
demanda de potencia es baja, y devolver la energía almacenada al sistema de potencia cuando
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su demanda de potencia es alta. Operando de esta manera, una unidad SMES puede mantener 
la generación de potencia del sistema de potencia a un nivel relativamente constante. La 
utilización de un sistema SMES para nivelación de carga tiene las ventajas potenciales de un 
almacenamiento y devolución de energía altamente eficiente (alrededor de un 96% de 
rendimiento por vuelta) y una rápida respuesta (unos pocos ciclos) a variaciones de carga. 
Conceptualmente, los sistemas SMES pueden ser considerados como los equivalentes en 
potencia real a los Compensadores estáticos de Reactiva (Static Reactive Compensators), los 
cuales son comúnmente utilizados en redes de potencia como fuentes/sumideros de potencia 
reactiva para controlar la tensión del sistema y la estabilidad.
A fin de realizar la nivelación de carga son necesarios circuitos acondicionadores de 
potencia como interface entre la bobina SMES y la red de potencia. Dichos acondicionadores 
de potencia son circuitos que deben ser capaces de cambiar la cantidad y sentido del flujo de 
potencia muy rápidamente. También es deseable que dichos circuitos tengan la capacidad de 
controlar de forma independiente el flujo de potencial real y reactiva.
Los circuitos acondicionadores de potencia están constituidos por puentes reversibles de 
forma que la potencia ac de entrada pueda convertirse en potencia de, en la bobina SMES, o 
la potencia de en potencia ac, a fin de almacenar o recuperar la energía almacenada debida al 
campo magnético del bobinado SMES.
Los sistemas SMES han sido objeto de investigación desde hace más de 30 años. La idea de 
que dichos sistemas SMES podrían servir como sistemas estabilizadores fue propuesta por 
Mohán [8.1]. Seguidamente Byerly y Juves [8.2] hicieron un estudio detallado de las unidades 
SMES para estabilización de sistemas de potencia.
En los años 70 empezaron diversos programas de investigación llevados a cabo por la 
Universidad de Wisconsin y por el Departamento de Energía del Laboratorio Nacional de Los 
Alamos [8.3].
En los 80 el Electric Power Research Institute (EPRI) esponsorizó un estudio para 
investigar la viabilidad técnica y económica de un sistema SMES para aplicaciones de red. En 
1983, el Departamento de Energía, conjuntamente con el Bonneville Power Administration 
testeó una unidad SMES de 30MJ en el Western U.S. Power System para amortiguar las 
oscilaciones de potencia en el Pacific Inertie [8.4].
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A mediados de los 80 el Departamento de Defensa de los EEUU se interesó por la 
tecnología SMES como fuente potencial de potencia pulsada para ser proporcionada a 
sistemas de potencia [8.5]. Como consecuencia, empezó un programa que acometía el diseño, 
fabricación y test de un modelo SMES de test, Engineering Test Model (ETM), de 22MWh- 
400 MW cuyos resultados fueron obtenidos a principios de los 90 [8.6].
Los primeros sistemas acondicionadores de potencia estaban basados en un doble puente 
rectificador a tiristores, operando en modo rectificador cuando la potencia real fluía hacia la 
bobina superconductora y en modo inversor cuando la potencia real fluía desde la bobina a la 
red. Tales sistemas presentaban una serie de inconvenientes:
- Factor de potencia siempre retrasado.
- Velocidad de respuesta relativamente limitada.
- Significativos armónicos de ordenes inferiores causados por el patrón de
disparo de 12 etapas de los tiristores (los dos puentes son conectados o en
serie o en paralelo para crear el patrón de disparo de 12 etapas).
Posteriormente se paso a utilizar dispositivos GTO en el sistema acondicionador de 
potencia. El beneficio mayor de estos dispositivos es su característica de paso a corte 
controlada, lo cual permite que la potencia reactiva pueda ser variada desde atraso a adelanto, 
independientemente de la potencia real transferida entre la bobina y la red. Han sido 
investigadas numerosas topologías de convertidor utilizando estos dispositivos. Por ejemplo, 
en [8.7] se describe un sistema basado en dos convertidores GTO conectados en paralelo. 
Cada puente opera con un patrón de disparo de 6 etapas, con un puente operando con un 
factor de potencia adelantado y el otro operando con un factor de potencia atrasado. Esto 
permite el control tanto del flujo de potencia real como del reactivo entre el sistema SMES y la 
red.
En [8.8] se presenta una estrategia PWM para el control de un puente GTO asociado a un 
sistema SMES. El método consiste en linearizar una estrategia de modulación óptima de forma 
que los intervalos de On de los conmutadores GTO puedan ser calculados on-line en tiempo 
real para unos determinados índice de modulación y ángulo de fase. Este control separado y 
lineal del índice de modulación y ángulo de fase, permite obtener un control independiente de 
la potencia activa y reactiva que fluye entre el sistema SMES y la red del sistema de potencia,
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en un ancho rango de operación, produciendo muy pocos armónicos de ordenes bajos en las 
corrientes de fase. Etapas de cálculo adicionales son incluidas para el control independiente de 
la potencia activa y reactiva a través del puente, a fin de determinar un nuevo índice de 
modulación y ángulo de fase en cada ciclo de cálculo.
Variaciones de dicho método han sido utilizadas con posterioridad [8.9] y [8.10],
8.2.2. Control del acondicionador de potencia.
Fig. 8.1 muestra el diagrama de bloques del control del circuito acondicionador de potencia.
D isparos
m






Medida de P y Q
Acondicionador
potencia
Fig. 8.1: Diagrama de bloques del control del acondicionador de potencia.
El control del índice de modulación (m) y ángulo de fase (<p), permite obtener un control de 
la potencia activa y reactiva que fluye entre el sistema SMES y la red del sistema de potencia.
Fig. 8.2, muestra el diagrama de bloques del esquema de control de P y Q [8.11]. Tanto P 
como Q son controladas por unas entradas de referencia Pr y Qr. Tr y Tm son las constantes de 
tiempo de los filtros pasa-baja para la eliminación del ruido de las señales de entrada. Pbias y
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Fig. 8.2: Diagrama de bloques del esquema de control de P y Q.
Los valores finales de P y Q utilizados para calcular my(p deben ser limitados, debido a que 
existe un límite para la potencia aparente máxima determinado por IdC ( I dc, como se
verá en el siguiente apartado). Existen muchos esquemas para la limitación de P y Q En Fig. 
8.3 se describen tres esquemas de limitación.
(1 ) Esquem a de prioridad de P 
Q (2 ) Esquem a de prioridad de Q
(3) Esquem a de factor de potencia constante
Fig. 8.3: Esquemas de limitación de P y Q.
El esquema de prioridad de P trabaja de manera que se obtenga el valor máximo de P 
reduciendo Q. El esquema de prioridad de Q trabaja al contrario. El esquema de factor de 
potencia constante limita simultáneamente P y Q. Este último esquema es el más sencillo y
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efectivo para un control simultáneo de P y Q. Cuando P?ef + Q^ef > , los valores de Púi y
Qin están limitados a KPref y KQ„f respectivamente, donde la constante K viene dada por la 
siguiente expresión:
Para el cálculo de los valores requeridos de P y Q (Pm y Qú, después del limitador), m y <p 
son calculados siguiendo las ecuaciones que veremos en el siguiente apartado. El valor de m 
está limitado entre 0 y 1 y la velocidad de cambio de <p debe estar limitada a un determinado 
número de grados por ciclo de control para prevenir fallos de disparo causados por un rápido 
cambio del ángulo de fase. Los valores finales de m y <p son enviados al circuito de control del 
acondicionador de potencia. El valor de <p puede ser leído directamente de una tabla para 
realizar el cálculo dentro de un ciclo de control.
No se ha encontrado en la literatura ninguna referencia en la que se haga uso de un 
convertidor matricial aplicado a un SMES. En el siguiente apartado vamos a ver como esto es 
posible y constituye una aplicación totalmente novedosa del trabajo realizado.
8.2.3. Convertidor matricial ac-dc bidireccional como sistema 
acondicionador de potencia por SMES
Para la aplicación de nuestro convertidor como sistema acondicionador de potencia por 
SMES hay que tener en cuenta la expresión obtenida en el capitulo 3:
En consecuencia, para carga L-R la corriente DC de salida puede ser expresada como:
mVi cos<p (8.2)
donde <p es la diferencia de fase entre las corrientes de entrada y las tensiones de entrada
AC.
(8.3)
y, por consiguiente, la potencia activa:
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p = RJ l  = (R<,Id')Idc=^i”V,Idccos<p (8.4)
Por definición, la potencia aparente puede ser expresada como:
S = ^ V UnmIlma (8.5)
donde Vll rms es la tensión rms fase - fase y Ii rms es el valor rms de la corriente de entrada:
V«W = J Í V,,nm=J5^= y A,™ = 4 =  (8-6)
Sustituyendo (8.6) en (8.5) llegamos a que:
s = \ v<I ‘ = \ mV‘1^  <8-7>
Sustituyendo (8.7) en (8.4) obtenemos:
P = Scos<p (8.8)
Lo cual no es mas que la corroboración de la definición de potencia activa. La potencia
reactiva puede ser expresada como:
3Q = Ssm<p = — mVj Idcsm<p (8.9)
A su vez la potencia aparente puede ser reescrita de la forma:
(8-10)
3
con =VdoIdc, el valor máximo de la potencia aparente y Vdo=—Vi, oí valor máximo de 
la tensión de salida.
Resumiendo, para el convertidor matricial ac-dc las potencias activa, reactiva y aparente son 
descritas por las siguientes ecuaciones:
P = Scos(p (8.11)
Q = »S,sin^ (8.12)




A partir de estas ecuaciones es obvio que P y Q dependen de Le, m y cp. La ecuación (8.14) 
muestra como la máxima potencia disponible depende en gran manera de IdC. Idc debería poder 
mantenerse suficientemente grande para poder obtener una gran potencia cuando esta se 
requiera.
Según la ecuación (8.3), si cp es mantenido constante, IdC debe ser proporcional a m. En la 
práctica esto es así, excepto para pequeños valores de m (m < 0.1), en que la corriente no 
puede ser controlada debido a que la anchura del pulso es mínima. Existe, por tanto, un limite 
de potencia mínima controlable.
Para hacer actuar nuestro convertidor matricial ac-dc como acondicionador de potencia 
para SMES se hace variar el índice de modulación, m, entre 0 y 1 y el ángulo cp entre 0o y 360°. 
Anteriormente manteníamos fijo cp a 0o (eos < p = l) por lo que, atendiendo a (8.3), para obtener 
corrientes de salida negativas era necesario un cambio en las leyes de modulación, el cual era 
equivalente a cambiar m por -m. Si queremos hacer actuar nuestro convertidor como 
acondicionador de potencia para SMES no es necesario ningún cambio en las leyes de 
modulación pues, aun manteniendo siempre m positivo y entre 0 y 1, la corriente de salida 
podrá ser negativa por la variación del ángulo <p.
Despreciando el efecto del filtro de entrada, la corriente de entrada siempre estará en fase 
con la tensión de entrada. Si queremos desplazar la corriente de entrada un ángulo <p, 
“engañamos” a nuestro DSP haciendo que la corriente promedio esté en fase con una tensión 
de entrada desplazada una ángulo cp con respecto a la verdadera. Esto supone simplemente el 
movimiento de un puntero en una tabla de valores de una serie de cosenos para el cálculo de 
las distintas leyes de modulación en función de (p.
Para tener en cuenta el efecto del filtro de entrada, son añadidos Pbias y Oh» como ya se ha 
comentado anteriormente, Fig. 8.2.
En el bloque de conversión de Fig. 8.2, m y <p son calculados a partir de los valores de P y 




(p- tan 1 aP\  in y
(8.16)
8.3. Aplicaciones futuras. Imanes de corrección de dipolo.
En el campo de los aceleradores de partículas, la trayectoria del haz es controlada por un 
preciso campo magnético creado por un gran numero de imanes. Estos imanes requieren de 
fuentes de alimentación capaces de proporcionar corrientes con muy poca deriva y bajo nivel 
de ruido. Para obtener un control fino de la trayectoria del haz es necesaria la presencia de los 
llamados imanes correctores de baja energía con una especificación de lOOOppm. El campo 
corrector en estos imanes debe poder ser tanto positivo como negativo, por lo que se necesitan 
fuentes de alimentación bipolares. Estos convertidores tienen que proporcionar un cruce por 
cero no problemático de la corriente por la carga y una rápida respuesta para generar la 
función en corriente requerida.
El rectificador puede ser utilizado para alimentar una carga inductiva por lo que puede ser 
empleado en aplicaciones de aceleradores de partículas. Sin embargo, para poder utilizarlo 
como fuente correctora de dipolo habría que hacer una ligera modificación pues dichas fuentes 
requieren un cruce por cero sin distorsión.
Para la aplicación a imanes correctores de dipolo, una posible solución es la empleada en
[8.12] [8.13]. En esta, es utilizada una etapa de salida lineal, la cual es situada entre el 
convertidor y la carga, para evitar la distorsión en el cruce por cero.
Esta etapa de salida lineal debería estar constituida por un conmutador bidireccional en 
corriente el cual operaría en modo de saturación (con escasas pérdidas) excepto en el cruce 
por cero en que trabajaría en modo lineal evitando de esta forma la distorsión a la salida.
8.4. Aplicaciones futuras. Filtrado activo.
En el capítulo 2 se ha hablado de la teoría de la potencia reactiva instantánea y de su 
aplicación a un filtro activo VSI. En éste, el elemento de almacenamiento de energía era un 
condensador (con una tensión DC á su través prácticamente constante) y, mediante la 
utilización de un circuito compensador, se obtenían las corrientes compensadoras corrigiendo
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de esta forma las corrientes suministradas por la red, las cuales se veían afectadas por la 
conexión a la de la carga no lineal que supone un convertidor.
El convertidor objeto de este trabajo puede ser utilizado como filtro activo. En este caso, el 
elemento de almacenamiento de energía seria un inductor superconductor (para evitar tener 
pérdidas en la parte resistiva de la carga) el cual mantendría la corriente a su través 
prácticamente constante. Aplicando la teoría de la potencia reactiva instantánea obtendríamos 
las corrientes de compensación que deberían circular por cada una de las fases de entrada del 
convertidor.
8.5. Otras aplicaciones futuras.
La utilización de control digital ha puesto de manifiesto su gran desventaja, que es el retraso 
producido por el muestreo. Para evitar este problema una posibilidad sería diseñar un control 
analógico alternativo con las mismas funciones. Esto permitiría tener controles más robustos 
además de resultar en una respuesta más rápida.
Una aplicación importante del convertidor podría ser como sistema acondicionador de 
potencia por SMES. En este caso, el valor del índice de modulación es siempre positivo y la 
corriente de salida será positiva o negativa dependiendo del ángulo <p de desfase entre la 
tensión y la corriente de entrada.
El rectificador puede ser utilizado para alimentar una carga inductiva por lo que puede ser 
empleado en aplicaciones de aceleradores de partículas. Sin embargo, para poder utilizarlo 
como fuente correctora de dipolo debe introducirse una etapa de salida lineal para evitar la 
distorsión de cruce.
Otra aplicación podría ser como filtro activo haciendo uso de la teoría de la potencia 
reactiva instantánea.
Actualmente se sigue en contacto con el CERN y se continúa en el estudio del convertidor 





[8.1] “Superconducting energy storage inductors for power system”, N. Mohán, Ph. D. 
Dissertation, University of Wisconsin, Dept. Elec. Eng., Madison, WI, 1973.
[8.2] <eEffects of SMES units on power system stability” R.T. Byerly and J.A. Juves, in 
Proc. Mech., Mag., and Underground Energy Storage 1980 Annual Contractors’ Rev. 
Meet. (Washington, DC, Nov. 10-13, 1980), CONF-801128, p. 249.
[8.3] “Superconductive energy storage for power systems”, R.W. Boom and H.A. Peterson, 
IEEE Trans. Magn., vol. MAG-8, 1972, pp. 701-703.
[8.4] “30-MJ superconducting magnetic energy storage system for electric Utility 
transmisión stabilization”, J.D. Rogers, R. I. Schermer, B.L. Miller and J.F. Hauer, 
Proc. IEEE, vol. 71, 1983, pp. 1099-1107.
[8.5] <£U.S. program to develop superconducting magnetic energy Storage”, S.M. 
Schoenung, W.V. Hassenzahl, and P.G. Filios, in Proc. 23rf Int. Society Energy 
Conversión Engin. Conf., vol. 2, 1988, pp. 537-540.
[8.6] “400 MW SMES Power Conditioning System Development and Simulation”, I.D. 
Hassan, R.M. Bucci and K.T. Swe, IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 8, 
No. 3, July 1993.
[8.7] “Simultaneous Active and Reactive Power Control of Superconducting Magnet 
Energy Storage Using GTO Converter”, T. Ise, Y. Murakami and K. Tsuji, IEEE 
Transactions on Power Delivery, vol. PWRD-1, No 1, 1986.
[8.8] “A Linearised Optimal Modulation Strategy For a GTO Converter to Allow Real- 
Time Control of Active and Reactive Power Flows into a SMES System”, Q. Jiang, 
D.B. Giesner, D.G. Holmes, Conf. Rec. EPE’91, pp. 504-509.
[8.9] “Comparative Study Between Six and Twelve Pulse Current Converters for SMES 
Systems”, I.J. Iglesias, J. Acero, A. Bautista, M. Visiers., , Conf. Rec. 6a* Europen 
Conference on Power Electronics and Applications, EPE’95, Vol. 2, pp. 552-557
[8.10] “Experimental Results of a SMES Fed by Current Souce Inverter”, I.J. Iglesias, A. 
Bautista, M. Visiers., APEC’96
193
Capítulo 8 Conclusiones
[8.11] "Power System Stabilization By SMES Using Current-Fed PWM Power 
Conditioner", M. Ishikawa, S. Akita, H. Taniguchi, S. Kohso and T. Tanaka, Conf. 
Rec. IEEE Power Elec. Spec. Conf. 1988, pp. 334-341.
[8.12] "Switched Mode Power Amplifier with Active Filter for Low Energy Correction 
Magnets", Rafael de la Calle, J. B. Ejea, Montse Pol, Proc. of the EP2 Forum'98. 
Electrical Power Technology in European Physics Research, 1998, pp. 148-153.
[8.13] "Amplificador de Potencia Conmutado con Filtro Activo para Imanes Correctores de 
Baja Energía", J. B. Ejea, Montse Pol, Rafael de la Calle, J.A. Carrasco, E. Sanchis, 





Anexo 1 : Programa del DSP 
A1.1. Introducción
El programa del DSP está realizado en ensamblador para así optimizar el código. Como ya 
se ha explicado está implementado con una rutina de servicio de interrupción. La interrupción 
que lo activa es la interrupción de fin de periodo. El periodo es fijado por nosotros 
dependiendo de la frecuencia de conmutación deseada. El periodo debe ser mayor o igual que 
lá duración de la rutina, si no lo fuese el programa sólo se ejecutaría cada dos periodos y la 
frecuencia de muestreo sería la mitad mientras la frecuencia de conmutación permanecería 
inalterada.
Al realizar la corrección del factor de potencia de forma independiente del DSP, gracias al 
circuito implementado para ello, el cálculo del DSP se simplifica.
Primeramente se va a presentar cada bloque del programa explicando su función y al final 
del anexo se incluirá el programa completo con la inicialización. La inicialización del programa 
depende de la placa donde está incluido el DSP y, por tanto, cambiará de un control a otro.
Al.1.1. Rutina del servicio de interrupción
El programa principal es un bucle infinito en espera de la interrupción. Este programa se 
ejecutará muy poco ya que generalmente se ajusta la longitud de la rutina al periodo qure 
buscamos, es decir, se busca la mayor frecuencia posible. Se activarán las interrupciones (la 
única que se deja es la de fin de periodo, todas las demás están desactivadas) y se espera a que 
llegue la interrupción.
; bucle infinito a la espera de la interrupción
eint ; activar interrupciones
w_i b w_i ; bucle infinito en espera de
;la siguiente interrupción
Una vez activada la interrupción, el programa salta a la dirección propia de las rutinas de 
servicio de interrupción y comienza a ejecutarse. Lo primero que hace es desactivar las 
interrupciones,
; rutina de servicio de interrupción
program
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dint ; desactivar interrupciones
y  a continuación comienza la lectura de los convertidores A/D. Una de las lecturas nos da 
Dd, la otra la tensión de la fase V r que necesitamos para sincronizar la rutina y  la otra el signo 
para poder trabajar con tensiones de salida negativas. La lectura del signo se realiza con un
convertidor A/D de 16 bits por lo que se realiza con posterioridad En la sincronización se
quiere detectar el cruce por cero de más a menos de la tensión y  para ello se comprueba el 
signo de V r y  del producto de V r y  V r de la adquisición anterior. Se debe guardar por tanto la 
adquisición anterior de la tensión de fase.
leer convertidor AD 
empezar una nueva conversión AD
para ahorrar tiempo leemos primero los convertidores AD 
de 8 bits y después el de 12 bits 
lack strobe ; señalar puerto strobe
tblw start_adc ; activamos convertidores AD
nop ; debemos esperar a que acaben la conversión
nop ; esto dura aprox. lus Elos de 8 bitsF
nop
lack adc3_addr ; lac nueve, 1
/señalamos AD3 del DS1101 EAD de 8 bitsF
; Acumulador=adc3_addr 
tblr m ; sacl m leer convertidor A/D y guardar su
; contenido en m como fraccionario
Guardar las variables de sincronización
lac vr_ini ; cargar vr
sacl vr_old_ini ; guardar vr_anterior
Continuar la conversión A/D
lack adc4_addr ; señalar a ADC4 de DS1101 E8 bit A/DF
tblr vr_sync ; leer y guardar vr_sync como fraccionario
El paso siguiente es la sincronización en la cual se detecta el cruce por cero de la tensión de 
fase VR y su cambio de más a menos, ya que el cruce por cero no es único. El detectar el cruce 
por cero de más a menos se debe a que la fase V r  llega invertida al convertidor A/D debido a 
la presencia de un optoacoplador.
Sincronización
Esta parte es la que se encarga de la corrección
del factor de potencia, gracias al circuito exterior
lt vr_old_ini ; cargar el vr anterior en el registro T 
lac vr_sync
sacl vr_ini ; actualizar vr_ini
mpy vr_ini ; multiplicar vr por vr_old
lac vr_old_ini ; cargar vr_old
blz out ; si vr_old<0 entonces salir del bucle
pac ; sino comprobar si vr x vr_old > 0
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guardar el producto en el acumulador 
; si vr_old x vr > 0 entonces salir del bucle 
inicializar el contador i
cargar el contador con Ei = 276x5 -1
= 1379d = 0563hF
si el producto > 0 entonces no hay cambio de signo 
==> comenzar
Seguidamente se sigue con la conversión A/D con el convertidor de 16 bits para el bit de 
signo. Dicha señal vale 5V si es positivo el signo o OV si es negativo. Se carga una la variable 
I sign con el valor 1 si el signo es positivo o -1 si es negativo.
Continuamos con la conversión AD














Cargamos en el acumulador la máscara del "busy
testeamos si "busy ADC" está preparado 
señalamos AD2 del DS1101 EAD de 12 bitsF 
Acumulador = adc2_addr
Leer convertidor AD y guardar su contenido 
en es como fraccionario 
CS = 5V E0.5 en Q15F si corriente es 
positiva ó OV si corriente es negativa 
es — > Acc
acc = es - 3 Etres es 0.3 en Q15F
Si ECS -3F>=0 entonces saltar a pos 
menos E-1 en Q15F — > Acc 
I sign = -1
one E1 en Q15F — > Acc 
I sign = 1
s_fin
lac I_sign
sacl I_sign_ini ; Actualizamos I_sign_ini
Una vez sincronizada la rutina se len las funciones coseno de una tabla. De esta forma las 









Leer cosenos de la tabla
; carga el contador EiF en el acumulador 
; Se suma el offset de memoria E+180hF
; leer vb
; siguiente elemento de la tabla 
; leer va
; siguiente elemento de la tabla










siguiente elemento de la tabla 
leer vs
siguiente elemento de la tabla 
leer vr
siguiente elemento de la tabla
recuperar valor de i
con i = 276x5 -1 = 1379d = 0563h
no necesitamos el fin de tabla ya que
tenemos demasiados puntos y reseteamos i
antes de llegar al final de la tabla
A continuación se actualiza el “watchdog timer”, un temporizador para evitar que el 
programa se cuelgue. Si esto ocurre el temporizador llega al final y activa una interrupción que 
resetea el DSP.
Actualizar el temporizador watchdog
out wdt_bnk, PA7 
out wdt_rfl, PAO 
out wdt rf2, PAO
cargar wdt_bank en bsr 
wdt_rf1 = ABCDh 
wdt rf2 = 2345h


























Calcular mil, ml2, ml3, m31, m32 y m33.
Cargamos el contenido de la posición de 
memoria de datos I_sign en el registro 
temporal T
multiplica el contenido del registro T por el 
contenido de la posición de memoria vr, 
situando el resultado en el registro P.
[P] — > Acc
EAccFhigh — > prodl EVr x I_signF
Un bit a la izquierda.
Para eliminar uno de los dos bits de signo, 
prodl — > Acc 
prodl + va — > Acc 
Acc — > pila 
m — > [T] 
m x pila -> [P]
[P] — > Acc 
; EAccFhigh — > pila 
pila — > Acc
Añade 1/3 al contenido del acumulador 
guardar mil 
va — > Acc
Acc = va - Evr x I_signF
Acc — > pila 
m —  > [T] 
m x pila -> [P]
[P] — > Acc 
; EAccFhigh — > pila 
pila — > Acc
Añade 1/3 al contenido del acumulador 
* guardar m31
: Cargamos el contenido de la posición de 
memoria de datos I_sign en el registro 
i temporal T
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multiplica el contenido del registro T por el 
contenido de la posición de memoria vs, 
situando el resultado en el registro P.
[P] — > Acc
Acc — > prod2
Un bit a la izquierda.
para eliminar uno de los dos bits de signo.
prod2 — > Acc
Acc — > prod2 + vb
Acc — > pila
m — > [T]
m x pila -> [P]
[P] — > Acc
EAccFh > pila
p i l a  > Acc
Añade 1/3 al contenido del acumulador 
guardar ml2 
vb — > Acc
Acc = vb - Evs x I_signF
Acc — > pila 
m — > [T] 
m x pila -> [P]
[P] — > Acc 
EAccFh — >pila 
p i l a  > Acc
Añade 1/3 al contenido del acumulador 
guardar m32 
Acc = 1 EQ15F
Acc = 1 - mil
Acc = 1 - mil - mi2
Guardar ml3 
Acc = 1 EQ15F
Seguidamente se determina en que sector nos encontramos, para asignarle los ciclos de 
trabajo a los transistores correspondientes.
Calcular el sector de 60 grados
zalh vr ; cargar vr en la parte alta del acumulador,
; limpiar la parte baja del acumulador
; saltar si vr<0
; si no activar el bit 3 de la parte baja del 






and clatch ; limpiar la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.
addh vs ; cargar vs en la parte alta del acumulador y
; mantener la parte baja.
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; saltar si vs<0
; si no activar el bit 4 de la parte baja del 
; b 4 = 0001 0000
limpiar la parte alta del acumulador y 
mantener la parte baja.
cargar vt en la parte alta del acumulador y 
mantener la parte baja, 
saltar si vt<0
si no activar el bit 5 de la parte baja del 
acumulador, 
b 5 = 0010 0000
; guardar la parte baja del acumulador en sector 
; sector = 0 0 v t v s v r 0 0 0
Conociendo los signos se hace una llamada a una rutina que calcula los ciclos de trabajo 
correspondientes. La llamada a la rutina se hace llamando a una dirección de memoria 
determinada que está formada por un offset y la dirección propiamente dicha. Dicha dirección 
se calcula sumando la palabra que contiene la información de los signos de d y el offset. Si el 
bit está a uno es positivo y si está a cero es negativo el componente correspondiente de d. La 
subrutina devuelve da, db, de y dd.
Calcular la dirección de comienzo de las subrutinas 
para determinar los ciclos de trabajo da, db, de y dd.
and offs_mask
sacl * 
lac *, 1 
add tbl_base 
cala
extraer los bits de signo de las tensiones de 
fase de sector
Metemos en la pila el acumulador 
Multiplico por 2
sumar la dirección base de la subrutina 
llamar a la subrutina MUX Ecálculo del 
sectorF.
El contenido del acumulador especifica la 
dirección de la subrutina 
Devuelve da, db, de y dd.
El siguiente paso consiste en transformar los ciclos de trabajo en tiempo, escalando da, db, 
de y dd apropiadamente.






; cargar el factor de escala 
; multiplicar da por el factor de escala 
; convertir da a ta 
; sumar el ciclo de trabajo minimo 
; guardar en ta
; para obtener el resultado correcto
200













corremos el resultado un bit 
multiplicar db por el factor de escala 
convertir db a tb 
sumar el ciclo de trabajo minimo 
guardar en tb
para obtener el resultado correcto 
corremos el resultado un bit 
multiplicar de por el factor de escala 
convertir de a te 
sumar el ciclo de trabajo minimo 
guardar en te
para obtener el resultado correcto 
corremos el resultado un bit 
multiplicar dd por el factor de escala 
convertir dd a td 
sumar el ciclo de trabajo minimo 
guardar en td
para obtener el resultado correcto 
corremos el resultado un bit
Seguidamente se escriben los tiempo calculados en los registros adecuados, para que en la 
siguiente rutina salgan las señales PWM por sus salidas correspondientes.










out sync bit, PA2
cargar el banco del registro 
de acción en bsr . 
escribir el resultado en PWMO 
escribir el resultado en PWM1 
escribir el resultado en PWM2 
escribir el resultado en PWM3 
cargar iop_bank en bsr 
sector es iopl0-iopl5
enviar sector al decodificador 





Por último nos queda por limpiar las interrupciones, activarlas y volver a la rutina infinita de
espera, hasta que acabe el periodo.
; limpiar las interrupciones no aceptadas
out if_clr, PA6 ; limpiar el registro FCLR, if_clr=DFFFh
eint ; activar interrupciones
ret
/
; fin de la rutina de servicio de interrupciones
Seguidamente se muestra la subrutina utilizada para testear si el convertidor A/D de 12 bits 
está ocupado.
; subrutina "wait" para testear si el ADC de 12 bits está ocupado
wait in *, PAO ; ver contenido del bit "busy"
; Cargamos en la pila los 16 bits 
; del puerto 0 de I/O 
and * ; testear su valor
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; and del contenido de la pila con el acumulador 
bnz wait ; esperar hasta que el ADC esté preparado
ret
Las subrutinas que devuelven da, db, de y dd se muestran a continuación. También hay 
implementadas dos subrutinas que devuelven cero y se corresponden con combinaciones no 
válidas.
subrutinas que devuelven da=db=dc=dd=0 por una combinación errónea 
para vt_vs_vr
.asect "fallol", lOAh; combinación no permitida 
; vt_vs_vr = 000 
zac ; limpiar acumulador
sacl * ; poner cero en la pila
ret ; devolver da=db=dc=dd=0
.asect "fallo2", 17Ah; combinación no permitida 
; vt_vs_vr = 111 
zac ; limpiar acumulador
sacl * ; poner cero en la pila
ret ; devolver da=db=dc=dd=0
subrutinas de MUX que devuelven da, db, de y dd. 
Para cada sector tenemos una rutina.
.asect "secl", llAh ; -30 a 30 grados
vt vs vr = 001
lac ml3 cargar ml3 en el
sacl da guardar da
mi3 — > da
lac m33 cargar m33 en el
sacl db guardar db




















vt_vs_vr = 011 
cargar mil en el acumulador 
guardar da
cargar m31 en el acumulador 
guardar db
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.asect "sec3", 12Ah ; 90 a 150 grados 
; vt_vs_vr = 010 
lac mil ; cargar mil en el acumulador
sacl da ; guardar da
lac m31 ; cargar m31 en el acumulador





























cargar ml3 en el acumulador
guardar da
cargar m33 en el acumulador 
guardar db
.asect "sec5", 14Ah ; 210 a 270 grados 
; vt_vs_vr = 100 
lac ml2 ; cargar ml2 en el acumulador
sacl da ; guardar da
lac m32 ; cargar m32 en el acumulador
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ret
.asect "sec6", 15Ah ; 270 a 330 E=-30F grados
acumulador
9 vt vs vr == 101
lac ml3 9 cargar ml3 en el
sacl da 9 guardar da
lac m33 9 cargar m33 en el













A l. 1.2. Rutina completa.
El programa completo se presenta a continuación. Se ha incluido toda la inicialización y la 
lista de variables. Al final de todo el programa encontramos el principio de la tabla que 
contiene las funciones coseno.
Programa de control del rectificador trifásico bidireccional 
basado en un convertidor matricial
INICIALIZACION
.asect "start",0h ; para inicializar la placa DS1101
b start
.asect "interrupt”,2h ; rutina de servicio de interrupción 
b program
.asect "program",1Oh ; programa
direcciones en memoria de programa
adc2_addr .set 09h ; convertidor A/D de 12 bits
adc3_addr .set OAh ; convertidor A/D de 8 bits
adc4_addr .set OBh ; convertidor A/D de 8 bits
strobe .set OAh ; dirección del puerto strobe
constantes que se escriben en la memoria de programa 
y que durante la inicialización se transfieren a la 
memoria de datos
iop_bank .set OOh 
.word 0 




dirección en memoria del banco de registros iop 
iop_bank=0
bits para comenzar la conversión A/D 
start_adc=llllb
dirección de memoria del banco 
para seleccionar el "watch dog timer" 
wdt bnk = 1
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wdt_rfl .set 03h
.word OABCDh ; 
wdt_rf2 .set 04h
.word 2345h ;








offs_mask .set 09h 
E0011_1000bF
.word 00111000b
wdt_rf1 = ABCDh 
wdt_rf2=2345h
bit 3 de sector que corresponde a Vr
bit 4 de sector que corresponde a Vs
bit 5 de sector que corresponde a Vt
; dirección de memoria de clatch 
; EFFFFh=todo unosF
; máscara para limpiar 
;la parte alta del acumulador 
; y mantener la parte baja 













sólo lee las tensiones de fase,
; los tres bits correspondientes 
dirección de memoria de tbl_base 
define el offset de las subrutinas EOlOAhF 
dirección de memoria del banco de registro 
de acción E4F
dirección de memoria de if_clr 
0000_DFFFh sirve para 
limpiar todas las interrupciones 
E1101__llll_llll_llllbF
Ebit 13 de IF debe valer ceroF 
dirección de memoria de
tmin = 40ns / 40ns = 1 que es el tiempo 
correspondiente al ciclo de trabajo minimo. 
Da un ciclo de trabajo minimo 
E0.1% ó 40ns/ 40us = 0.001F
40ns es la precisión, ya que
estamos en el modo PWM de
alta precisión. E160ns/4F
tmin será igual a 2 = 10b
ya que lo sumamos antes de sumar con
desplazamiento y, por lo tanto,























dirección de memoria de 1
dirección de memoria de im_mask=7FEFh 
im_mask = 0111_llll_1110_llllb 
dirección de memoria del registro tcon 
tcon= 0101_1101_0000_0110b = 5D06h 
Se selecciona TMR1, prescalado de 1 
con el reloj interno,
TMR2 deshabilitado, se activa el modo
PWM de alta precisión y
se selecciona TMR1, para comparar
se activan todas las
las salidas de comparación.
dirección de memoria de vr_ini
debe ser positivo al principio
dirección de memoria de la localización en
offset de la tabla 384d=180h 
constante con valor 1/3 
1/3 en Q15
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.word 07FFFh ; uno Een Q15F 
menos .set 15h
.word 08000h ; -1 Een Q15F 
tres .set 16h
.word 02666h ; 0.3 en Q15 
I_sign_ini .set 17h
.word 07FFFh ; Valor inicial del signo
; de la corriente E1 en Q15F 
ddr .set 18h ; dirección de memoria de ddr
.word OFFOOh ; iop0-iop7 entrada del DS1101 
; iop8-iopl5 salida 










dirección de memoria 
de sync_bit El_0000_0000bF 
el bit 8 de iop es utilizado como sync 
El periodo de esta señal me da 
la duración del programa, 
el cual es de 75.84us. 
dirección de memoria de pwmjper 
pwm_per= 37.92us / 160ns = 237d = OEDh 
Como se busca aceptar 
cada segunda interrupción y que 
el bit de sincronismo este a 1 
me indica esperando
interrupción, se debe ajustar PWM_Period 
a la mitad del periodo de sync_bit 
, es decir, a la mitad de la 
duración del programa.
Si se cambia pwmjper ==> se debe 
cambiar pwm_scale.
T = 37.92us <===> f = 26.371kHz
dirección de memoria de pwm_scale 
periodo x 4 Eya que comparamos los 14 MSBF 
237 x 4 = 948d = 03B4h
el ciclo de trabajo está limitado al 100% 
si hubiese un factor 0.5
el ciclo de trabajo estarla limitado al 50%
; constante para inicializar el contador 
; = 266x5 -1 = 1329d = 0531h 
; la tabla necesita 
; E2Oms/EDuración del programaFFx5=
; E20ms/75.84usFx5= 1319 valores 
; ==> 1329 entradas
variables no inicializadas
vr oíd ini . set 25h ; dirección de memoria de vr_old_ini
vr_ sync . set 26h ; dirección de memoria de vrjsync,
; necesaria para sincronizar la rutina
i . set 27h ; dirección de memoria de i, contador de la tabla
sector . set 28h ; dirección de memoria de sector
m . set 29h ; dirección de memoria de adc3_data,
;- contiene m E8 bitsF
vr . set 2Ah ; dirección de memoria de vr=E1/2Fcoswt
vs . set 2Bh ; dirección de memoria de vs=E1/2FeosEwt-120F
vt . set 2Ch ; dirección de memoria de vt=E1/2FeosEwt+120F
va . set 2Dh ; dirección de memoria de
; va = E7/36Fcos2wt-E1/36Fcos4wt
vb . set 2Eh ; dirección de memoria de
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vb=E7/36FeosE2wt+120F-E1/36FeosE4wt-120F
prodl . set 2Fh ; prodl=I_sign*E1/2F*cosEwtF
prod2 . set 30h ; prod2=I sign*E1/2F*cosEwt- 120F
mil . set 31h dirección de memoria de mil
m31 . set 32h dirección de memoria de m31
mi 2 . set 33h dirección de memoria de mi 2
m32 . set 34h dirección de memoria de m32
mi 3 . set 35h dirección de memoria de mi 3 = 1
m33 . set 36h dirección de memoria de m33 = 1
da . set 37h dirección de memoria de da
db . set 38h dirección de memoria de db
de . set 39h dirección de memoria de de
dd . set 3Ah dirección de memoria de dd
ta . set 3Bh dirección de memoria de ta = A
tb . set 3Ch dirección de memoria de tb = B
te . set 3Dh dirección de memoria de te = c
td . set 3Eh dirección de memoria de td = D




m i  2 )  
m32F
del signo de la corriente 
I_sign = 1 = 7FFFh 
Een Q15F — > Corriente positiva 
I_sign = -1 = 8000h 
Een Q15F— > Corriente negativa 
dirección de memoria del 
signo de la corriente, CS Eadc2_dataF 
Vale 5V si la corriente > 0 
ó OV si la corriente < 0
start
rutina de inicialización
dint ; desactivar interrupciones
preinicializar uno y copiar la tabla de 







cargar 1 en el acumulador 
guardar en uno 
inicializar el contador con 
el numero de constantes
puntero de la memoria de datos Eposición OhF 




add uno, 0 
banz transfer
; seleccionar el puntero destino 
; transferir palabra 
; incrementar el puntero origen 
; repetir hasta que la transferencia 
;esté completada
inicializar los registros auxiliares 
lark arl,0B0h ; inicializar el puntero a la pila de software
lark ar0,50h ; inicializar arO
larp arl ; hacer accesible la pila de software
ldpk OOh ; seleccionar la página de datos
inicializar el bus 1/0:
iop0-iop7 entrada del DS1101 
iop8-iopl5 salida 
iopl5 es el bit de sincronismo 
iopl0-iopl5 es la info del sector
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out iop_bank, PA7; seleccionar el banco iop 
out ddr, PA1 ; cargar FFOOh en ddr
enmascarar todas las interrupciones excepto timintl 
0111_llll_1110_llllb = 7FEFh 
out im mask, PA5; desenmascarar timintl via IM
; limpiar todas las flags excepto bit 13
;Epero sólo está activa timintlF
out if_clr, PA6 ; limpiar todas las flags via FCLR
; reset bit 13 como sugiere el fabricante
;inicializar timerl como temporizador de PWM y para las interrupciones
lac uno, 1 ; cargar 2 en el acumulador
sacl * ; guardar 2 en la pila
out *, PA7 ; seleccionar el banco del timer E2F
out pwm_per, PA1 ; preparar el periodo de TMR1
out tcon, PA4 ; preparar timerl y el
;modo PWM de alta precisión
out iop_bank, PA7
; resetear ADCs
lack adc2_addr ; leer de ADC2 E12 bitF 
tblr *
lack adc3_addr ; leer de ADC3 E8 bitF 
tblr *
lack adc4_addr ; leer de ADC4 E8 bitF 
tblr *
inicialización del contador para obtener datos de la tabla
que necesitamos para evitar problemas de ruido
lac tot ; Carga tot en el acumulador E06D5hF,
/longitud de la tabla 
sacl i ; Lleva tot a i Ei= 276x5 -1 = 1379d = 0563hF
fin de la inicialización
bucle infinito a la espera de la interrupción
eint ; activar interrupciones
w_i b w_i ; bucle infinito en espera de
;la siguiente interrupción
; rutina de servicio de interrupción
i
program
dint ; desactivar interrupciones
; leer convertidor1 AD
; empezar una nueva conversión AD
; para ahorrar tiempo leemos primero los convertidores AD
; de 8 bits y después el de 12 bits
lack strobe ; señalar puerto strobe
tblw start_adc ; activamos convertidores AD 
nop ; debemos esperar a que acaben la conversión
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nop ; esto dura aprox. lus Elos de 8 bitsF
nop
lack adc3_addr ; lac nueve, 1
/señalamos AD3 del DS1101 EAD de 8 bitsF
; Acumulador=adc3_addr 
tblr m ; sacl m leer convertidor A/D y guardar su
; contenido en m como fraccionario
Guardar las variables de sincronización
lac vr_ini ; cargar vr
sacl vr_old_ini ; guardar vr_anterior
Continuar la conversión A/D
lack adc4_addr ; señalar a ADC4 de DS1101 E8 bit A/DF
tblr vr_sync ; leer y guardar vr_sync como fraccionario
Sincronización
Esta parte es la que se encarga de la corrección














cargar el vr anterior en el registro T
actualizar vr_ini 
multiplicar vr por vr_old 
cargar vr_old
si vr_old<0 entonces salir del bucle 
sino comprobar si vr x vr_old > 0 
guardar el producto
guardar el producto en el acumulador 
; si vr_old x vr > 0 entonces salir del bucle 
inicializar el contador i
cargar el contador con Ei = 276x5 -1
= 1379d = 0563hF 
si el producto > 0 entonces no hay 
cambio de signo 
==> comenzar
Inicializo el signo de la corriente 
lac I_sign_ini ; I_sign_ini — > Acc 
sacl I_sign ; I_sign_ini — > I_sign
Continuamos con la conversión AD













Cargamos en el acumulador la máscara del "busy
testeamos si "busy ADC" está preparado 
señalamos AD2 del DS1101 EAD de 12 bitsF 
Acumulador = adc2_addr
Leer convertidor TUF y guardar su contenido 
en es como fraccionario 
CS = 5V E0.5 en Q15F si corriente es 
positiva ó 0V si corriente es negativa 
es — > Acc
acc = ics - 3 Etres es 0.3 en Q15F
Si ECS -3F>=0 entonces saltar a pos 
menos E-1 en Q15F — > Acc 
I_sign = -1
; one E1 en Q15F — > Acc
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sacl I_sign ; I_sign = 1
s_fin
lac I_sign
sacl I_sign_ini ; Actualizamos I_sign_ini
Leer cosenos de la tabla
; carga el contador EiF en el acumulador 
; Se suma el offset de memoria E+180hF
; leer vb
; siguiente elemento de la tabla 
; leer va
; siguiente elemento de la tabla 
; leer vt
; siguiente elemento de la tabla 
; leer vs
; siguiente elemento de la tabla 
; leer vr
; siguiente elemento de la tabla
; recuperar valor de i
; con i = 276x5 -1 = 1379d = 0563h
; no necesitamos el fin de tabla ya que 
; tenemos demasiados puntos y reseteamos i
; antes de llegar al final de la tabla
Actualizar el temporizador watchdog
out wdt_bnk, PA7 ; cargar wdt_bank en bsr
out wdt_rfl, PAO ; wdt_rfl = ABCDh
out wdt_rf2, PAO ; wdt_rf2 = 2345h





















sach *, 1 
lac *
Cargamos el contenido de la posición de 
memoria de datos I_sign en el registro 
temporal T
multiplica el contenido del registro T por el 
contenido de la posición de memoria vr, 
situando el resultado en el registro P.
[P] — > Acc
EAccFhigh — > prodl EVr x I_signF
Un bit a la izquierda.
Para eliminar uno de los dos bits de signo.
prodl — > Acc
prodl + va — > Acc
Acc — > pila
m — > [T]
m x pila -> [P]
[P] — > Acc 
; EAccFhigh — > pila 
pila — > Acc
Añade 1/3 al contenido del acumulador 
guardar mil 
va — > Acc
Acc = vai- Evr x I_signF
Acc — > pila 
m — > [T] 
m x pila -> [P]
[P] — > Acc 



















































Añade 1/3 al contenido del acumulador 
guardar m31
Cargamos el contenido de la posición de 
memoria de datos I_sign en el registro 
temporal T
multiplica el contenido del registro T por el 
contenido de la posición de memoria vsr 
situando el resultado en el registro P.
[ P] — > Acc
Acc — > prod2
Un bit a la izquierda.
para eliminar uno de los dos bits de signo.
prod2 — > Acc
A c c — > ppod2 + vb
Acc — > pila
m  — > [T]
m x pila -> [P]
[P] — > Acc
EAccFh > pila
p i l a  > Acc
Añade 1/3 al contenido del acumulador 
guardar ml2 
vb — > Acc
Acc = vb - Evs x I_signF
Acc — > pila 
m ~ > [T] 
m x pila -> [P]
[P] — > Acc 
EAccFh — >pila 
p i l a--- > Acc
Añade 1/3 al contenido del acumulador 
guardar m32 
Acc = 1 EQ15F
Acc = 1 - mil
Acc = 1 - mil - mi2
Guardar mi3 
Acc = 1 EQ15F
Calcular el sector de 60 grados
pl_s
zalh vr ; cargar vr en la parte alta del acumulador, 




; saltar si vr<0
; si no activar el bit 3 de la parte baja del 
; b 3 = 0000 1000




; limpiar la parte alta del acumulador y 
; mantener la parte baja.
; cargar vs en la parte alta del acumulador y 
; mantener la parte baja.
; saltar si vs<0
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; si no activar el bit 4 de la parte baja del 
; b 4 = 0001 0000
limpiar la parte alta del acumulador y 
mantener la parte baja.
cargar vt en la parte alta del acumulador y 
mantener la parte baja, 
saltar si vt<0
si no activar el bit 5 de la parte baja del 
acumulador, 
b 5 = 0010 0000
guardar la parte baja del acumulador en sector 
sector = 0 0 v t v s v r 0 0 0
Calcular la dirección de comienzo de las subrutinas 
para determinar los ciclos de trabajo da, db, de y dd.
and offs_mask
sacl * 
lac *, 1 
add tbl_base 
cala
extraer los bits de signo de las tensiones de 
fase de sector
Metemos en la pila el acumulador 
Multiplico por 2
sumar la dirección base de la subrutina 
llamar a la subrutina MUX Ecálculo del 
sectorF.
El contenido del acumulador especifica la 
dirección de la subrutina 
Devuelve da, db, de y dd.


















cargar el factor de escala 
multiplicar da por el factor de escala 
convertir da a ta 
sumar el ciclo de trabajo minimo 
guardar en ta
para obtener el resultado correcto 
corremos el resultado un bit 
multiplicar db por el factor de escala 
convertir db a tb 
sumar el ciclo de trabajo minimo 
guardar en tb
para obtener el resultado correcto 
corremos el resultado un bit 
multiplicar de por el factor de escala 
convertir de a te 
sumar el ciclo de trabajo minimo 
guardar en te
para obtener el resultado correcto 
corremos el resultado un bit 
multiplicar dd por el factor de escala 
convertir dd a td 
sumar el ciclo de trabajo minimo 
guardar en td
para obtener el resultado correcto 
corremos el resultado un bit
Calcular los ciclos de trabajo para los generadores PWM 
out act_bank, PA7 ; cargar el banco del registro
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out ta, PAO 
out tb, PA1 
out te, PA2 
out td, PA3 
out iop_bank, PA7 
lac sector, 10 
sacl * 
out *, PAO 
out sync bit, PA2
de acción en bsr 
escribir el resultado en PWMO 
escribir el resultado en PWM1 
escribir el resultado en PWM2 
escribir el resultado en PWM3 






enviar sector al decodificador 
Pone a 1 el bit de sincronismo
limpiar las interrupciones no aceptadas 
out if_clr, PA6 ; limpiar el registro FCLR, if_clr=DFFFh 
eint ; activar interrupciones
ret
fin de la rutina de servicio de interrupciones
; subrutina "wait" para testear si el ADC de 12 bits está ocupado
wait in *, PAO ; ver contenido del bit "busy"
; Cargamos en la pila los 16 bits 
; del puerto 0 de I/O 
and * ; testear su valor
; and del contenido de la pila con el acumulador 
bnz wait ; esperar hasta que el ADC esté preparado
ret
; subrutinas que devuelven da=db=dc=dd=0 por una combinación errónea
; para vt_vs_vr
.asect "fallol", lOAh; combinación no permitida 
; vt_vs_vr = 000 
zac ; limpiar acumulador
sacl * ; poner cero en la pila
ret ; devolver da=db=dc=dd=0
•asect "fallo2", 17Ah; combinación no permitida 
; vt_vs_vr = 111 
zac ; limpiar acumulador
sacl * ; poner cero en la pila
ret ; devolver da=db=dc=dd=0
subrutinas de MUX que devuelven da, db, de y dd. 
Para cada sector tenemos una rutina.
.asect "secl1 11 Ah
vt vs vr
lac ml3 cargar ml3
sacl da guardar da
mi3 — > da
lac m33 cargar m33
sacl db guardar db






-30 a 30 grados 











.asect "sec2", 13Ah 30 a 90 grados
9 vt vs vr == 011
lac mil 9 cargar mil en el
sacl da i guardar da
lac m31 9 cargar m31 en el















9 vt vs vr
lac mil 9 cargar mil
sacl da 9 guardar da
lac m31 9 cargar m31












90 a 150 grados 
010
.asect "sec4", 16Ah ; 150 a 210 gr 
; vt vs vr = 110
lac ml2 ; cargar ml3 en el
sacl da ; guardar da
lac m32 ; cargar m33 en el
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.asect "sec5", 14Ah ; 210 a 270 grados 
; vt_vs_vr = 100 
lac ml2 ; cargar ml2 en el acumulador
sacl da ; guardar da
lac m32 ; cargar m32 en el acumulador












.asect "sec6", 15Ah ; 270 a 330 E=-30F grados 
; vt_vs_vr = 101 
lac mi3 ; cargar mi3 en el acumulador
sacl da ; guardar da
lac m33 ; cargar m33 en el acumulador













.asect "table", 180h; tabla que contiene los cosenos
tul360_ 0 . set 018 Oh
.word 04000h
tu2360 0 . set 0181h
.word OEOOOh
tu3360_ 0 . set 0182h
.word OEOOOh
tu4360_ 0 . set 0183h
.word 01555h
tu5360 0 . set 0184h
.word 0F555h
tul358_ 6 . set 0185h
.word 03FFBh
tu2358 6 . set 0186h
.word 0DEB3h
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Anexo 2 : Programa MathCad
A2.1. Introducción
A continuación se muestra el fichero MathCad utilizado para el diseño de las diferentes 
compensaciones:
Estudio del lazo de control de la salida Vo
Filtro de salida L-C y carga:
Condiciones de entrada y 
de salida:
C := 400  10 
L = 1.2 10 3
V i := 170
-6 Rm  := 18
Lm := 500-10 -3
D d = 0 .8  
fs := 26000
Impedancia de entrada del filtro 
























Z 0 (s )  := L m © 0 ( B  + 1)
s \ 3 1 I s \ 2 /  s \ 1
+   +   +----
© 0/ Q \® 0 / \© 0 / ( B + l ) - Q
( - ! -  + - — - t i
\© 0 p / Qp ©0p
Z a (s )  := Rm + Lm s
Z l ( s )  =
Z a (s )  + —  
C s
Etapa de Potencia: P (S )  : = Vi
Z 0 (s )
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Función de transferencia del modulador
M od := —  
10
— (1 + Dd)
M ( s )  := e M od
R s ;= 1 
K  := 0 .0625 f  = - 1 , - 0 .9 9 . . 5  
Respuesta en frecuencia del m odulador M(s)





















C ircuito  equivalente para  las simulaciones PSpice 
del m odulador M2(s)
T := — 
fs M 2 (s )  := M od
t r  2
1 ------ S H--------- S
2  4
T t2 2
1 H----- S ---------- S
2  4










100 1-10 1-10 1*10
f10
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Anex0 2   Programa MathCad
Im pedancia de salida ZO(s)






















10 100 1-103 1-1041-105
10
Respuesta en frecuencia de la etapa de potencia 
P(s)















Diseño de los com pensadores
fflzl := 2-7C-fD 
© pl = 1 .5 © z l
R1 = 6 .8 -103
C1 :=-- --
©Z2 := 2-7C ÍO
© z l-R l
C 2 := 100-10 '! 
1
R2 :=




Anexo 2 Programa MathCad
1
copl-C l
R l l  = - R1 Rp
Rp = 4 .5 3 3 -1 0
R l l  =  1.36*10
A c ( s )  =
R1 -  Rp
(1  + s - R 2 C 2 ) - ( l  + S -R 1 C 1 )
( s - C 2 ( R l  + R l l ) ) -  i 1 + s-C l R 1 R 1 1  
R1 + R 1 1



















R3 : = 10 10^
A v  -  6 .8
R 4 = Av-R3
Para ajustar la frecuencia de cruce
R 4 = 6 .8 - 104
Fijo fcorte fcv = ® fcv=23
10
©CV := 2-7C-fcv
C3 = — -—  C3 = 1 .0 1 8 -1 0  7
©cv-R4
fpv := fO
©pv := I-Tc fpx
C4 = ----1—  C4 = 1.018-10_
©pv R4
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Anexo 2 Programa MathCad
A v (s )  := 1 + S-R 4C 3
/  C3 C 4 \1s R3 (C 3  +• C 4)- 1 + s-R4-
\C 3  +C4
















100 1 * 10
f10
Función de transferencia en lazo abierto del lazo 
de corriente Aolc(s):
A o lc (s )  := P ( s )  R s-M (s )  A c ( s )











Anexo 2 Programa MathCad
Fase de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de corriente Aolc(s) cambiada de 
signo:











100 1*10 1*10 1*10
10
Función de transferencia en lazo cerrado del lazo 
de corriente Aolc(s):
A clc(s) - - - ■  A°'C(S)
Rs 1 + A o lc (s )










100 1*10 1*10 1*103 5410 100 1*10 1*10 1-10
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Anexo 2 Programa MathCad
Función de transferencia en lazo abierto del lazo 
de tensión Aolv(s):
A o lv (s )  := K A v (s )  A c lc ( s )  Z l ( s )
















-200 ,3 4 51 -10 1-10 1-1010 100
Fase de la función de transferencia en lazo abierto del lazo de tensión Aolv(s) cambiada de 
signo:












Anexo 2 Programa MathCad
Función de transferencia en lazo cerrado del lazo 
de tensión Aclv(s):
AclvEsF := Aolv^ F
1 + A o lv (s )

















100 1*10 1-10 1-10
f10
Lazo externo de corriente:
G v := —
K
H i := 1 
fci := 10 
C C 2 := 1 10 9
xm  = —  xm  = 0 .0 2 8
Rm
Fijo: CC 4 := 100-10,9
RR3 := —  RR3 =  2 .7 7 8 -105 
CC 4
K l = 2 '1c'C(íi '.R m  KI = 7 0 .6 8 6
H i-G v
Fijo: RR1 := 10 -103
RR 2 = KI RR1 RR3 C C 4 R R 2 =  1 .9 6 3 -104
M D E s F = ^  l 1-RR3CC4S
RR1 1 + R R 2 C C 2 -S  R R 3C C 4-S
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2 7c RR2 CC2







100 1-103 1-ioí-io50.1 1 10
10*
100 M O 3 1-101-105
M a g n et(s ) := —   ----
Rm l + xm s
A o e x t(s )  = IP ID (s) ^ ^ ^  Hi M a g n et(s) En lugar de Gv utilizo directamente Aclv(s)/K
K
















0.1 100 1-10J 1*101*10 
10f
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Anexo 2 Programa MathCad
„ v A o e x t(s)  A c ex t(s )  =
1 + A o e x t(s )
Módulo: G A (f)  := 2 0 1 o g ( |A c e x t i i  -2 k- 10f) | )  Fase: P A (f)  = a rg (A cex t(i -2-k-k/ ) )
o
-100











0.1 100 1*10 101
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Anexo 3 : Esquemas eléctricos del convertidor. 
A3.1. Introducción
El convertidor está distribuido en 3 chasis. Uno de ellos contiene toda la parte de potencia, 
el siguiente los circuitos de disparo y el último toda la circuitería de control. Se muestra un 
detalle de la disposición mecánica de los distintos circuitos.
A continuación se presentan los planos eléctricos del convertidor. Para ello se ha utilizado el 
programa “Design Lab 8.0” de MicroSim. Dicho programa incluye en el mismo paquete un 
programa para hacer esquema eléctricos, un simulador (PSpice) y un programa para diseñar 
circuitos impresos (PCBoards).
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Anexo 3 Esquemas eléctricos del convertidor
8 1(5)— | —¡
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